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Kurzfassung 


Der Quasi-n-Level Betrieb des Flying Capacitor Umrichters (FlCs) ist eine 
optimierte Betriebsweise eines Multilevel-Umrichters. Im Rahmen dieser 
Arbeit wurde der Fokus auf dem Quasi-Zwei-Level-Betrieb (Q2LB) gelegt 
und der Quasi-Drei-Level-Betrieb (Q3LB) wurde ebenfalls kurz betrach- 
tet. Zur Einordnung der Arbeit wird eine kurze Ubersicht des Stands 
der Technik bei Multilevel-Umrichtern mit einer zugehörigen Gruppie- 
rung prasentiert. 

Weiter wird allgemein der Quasi-n-Level Betrieb eines Multilevel- 
Umrichters mit Vor- und Nachteilen einschließlich einer Übersicht an 
bisher veröffentlichten Forschungsergebnissen vorgestellt. Dabei ergab 
sich der Flying Capacitor Umrichter (FIC) als Topologie als die erfolgver- 
sprechendste Option. Beim Flying Capacitor Umrichter (FIC) mit dem 
Q2LB ist ein nicht unerheblicher Teil der Veröffentlichungen im Rahmen 
dieser Dissertation entstanden. Ein Vergleich des Q2LBs vom Modular 
Multilevel Converter (MMC) und FIC ist dabei inbegriffen. 

Im Hauptteil des Werks wird der Q2LB und Q3LB des FICs erläutert. 
Dazu wird die Theorie mit Auslegung der wichtigsten Leistungskompo- 
nenten präsentiert und anhand von Simulationsergebnissen verdeutlicht. 
Ebenso werden die Regelung, die Modulation und die Symmetrierungs- 
algorithmen für die Kondensatorspannungen erklärt. Bei den Symme- 
trierungsalgorithmen wird die Funktionsweise und die unterschiedlichen 
Auswirkungen der verschiedenen Algorithmen dargestellt. 

Zur Validierung der Theorie des Q2LBs des FlCs wurde ein Prototyp 
aufgebaut und der entworfene Hardwareaufbau für Mittelspannung wird 
beschrieben. Das Konzept des PEBBs wird erläutert und mit allen wich- 
tigen Komponenten und Funktionsgruppen vorgestellt. Das realisierte 
dreiphasige Umrichtersystem mit der zugehörigen Signalverarbeitung 
wird ebenfalls erläutert. Ein wichtiger Teil des Prototyps ist die Struktur 
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der Signalverarbeitung und die implementierten Funktionen an unter- 
schiedlicher Stelle. 

Da es bisher keine Mittelspannungsumrichter am ETI gab, wird der in den 
letzten Jahren geplante und aufgebaute Prüfplatz für hochdynamische 
Mittelspannungsumrichter beschrieben. Die mit dem realisierten Hard- 
wareaufbau generierten Messergebnisse werden bei der Inbetriebnahme 
einphasig mit Niederspannung und dreiphasig mit Niederspannung gezeigt 
und erläutert. Im extra entworfenen Prüfplatz erzeugte Messergebnisse 
mit Mittelspannung wurden ebenfalls analysiert. Mit den Messergebnis- 
sen des Quasi-Zwei-Level-Betriebs (Q2LBs) wird gezeigt, dass sich durch 
diese Betriebsweise das au und die Überspannungen am Phasenausgang 
im Vergleich zu einem vergleichbaren Zwei-Level Umrichter verringern 


lassen. 
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Kapitel 1 


Einleitung 


In den letzten Jahrzehnten wurde die Leistungselektronik immer verbrei- 
teter und wird auch in der Zukunft immer mehr an Bedeutung gewinnen. 
Dies liegt insbesondere am zunehmenden Umbau unserer Infrastruk- 
tur der Energieversorgung, also der Erzeugung elektrischer Energie aus 
regenerativen Energiequellen [1], sowie dem Elektrifizieren des Transport- 
sektors [2]. Photovoltaik-Anlagen auf Gebäuden und Ladeinfrastruktur 
von Elektroautos sind Beispiele in der Niederspannung, welche die wach- 
sende Anzahl an leistungselektronischen Betriebsmitteln im elektrischen 
Versorgungsnetz unter anderem repräsentieren. Weitere Anwendungen 
werden bei der Sektor Kopplung von Wärme, Transport und elektrischer 
Energie in der Zukunft folgen [3]. Die Speicherung elektrischer Energie in 
Heimspeichersystemen wird ebenfalls zunehmend ausgebaut werden. In 
all diesen Bereichen ist Leistungselektronik eine Schlüsseltechnologie. 

Zum Erreichen der energiepolitischen Ziele [4], welche von der Bundesre- 
gierung für den Klima- und Umweltschutz beschlossen wurden, ist eine 
Veränderung der derzeitigen Energieflüsse nötig. Das hat nicht nur Kon- 
sequenzen in den Niederspannungsverteilnetzen, sondern wird sich auch 
in den Mittelspannungsverteilnetzen auswirken. Der Energiefluss wird 
sich nicht mehr von wenigen großen Erzeugern bzw. Kraftwerken zu 
den dezentralen Verbrauchern einstellen. Die Erzeugung wird zukünftig 
zu wesentlichen Teilen dezentral im Versorgungsnetz integriert sein. Die 
Einspeisung der regenerativen Energien erfolgt im Wesentlichen in un- 
terschiedlichen Netzebenen. In den Niederspannungsverteilnetzen werden 
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mehr Photovoltaikanlagen mit geringer Leistung integriert. Photovoltaik- 
anlagen mit großer Leistung und einzelne Windkraftanlagen werden an 
die Mittelspannungsverteilnetze angeschlossen. Windkraftanlagenparks 
mit großer Leistung werden in die Hochspannungsübertragungsnetze an- 
gebunden. Bei Windkraftanlagenparks im Meer (offshore) wird diese 
Anbindung über Hochspannungsgleichstromübertragung (HGÜ) reali- 
siert. 

Vor allem bei Mittelspannungsumrichtern werden sich die installierte Leis- 
tung und die Anforderungen an das Netzverhalten erhöhen. Zudem wird 
sich deren Anzahl auf Grund von Netzkupplungen, Sektor Kopplungen, 
Anbindung von Wind- und Solarkraftwerken und die Integration von lo- 
kalen DC-Netzen u.a. deutlich erhöhen. 

Auch Antriebe größerer Industrieanlagen mit einer Leistung von mehre- 
ren Megawatt, welche direkt an die Mittelspannung angeschlossen sind, 
werden sich verändern. Bisher sind solche leistungselektronischen Sys- 
teme meist mit Diodengleichrichtern als alleiniger Verbraucher an das 
Versorgungsnetz angeschlossen. Es gibt bereits Lösungen mit aktiven Leis- 
tungshalbleitern, welche einen bidirektionalen Leistungsfluss ermöglichen. 
Somit können diese Lösungen Netzdienstleistungen, wie Blindleistungs- 
ausgleich und Kurzschlussleistung, zur Verfügung stellen. Allerdings 
haben die bidirektionalen Lösungen einen geringeren Wirkungsgrad als 
die Diodengleichrichter und werden bisher wenig verwendet. Allerdings 
muss die Leistungselektronik zunehmend Netzdienstleistungen überneh- 
men und ihren Beitrag zur Netzstabilität leisten. 

In diesem Zusammenhang werden unter Mittelspannung alle Systemspan- 
nungen größer 1000 VAC oder 1500 VDC und bis zu 35kVAC verstan- 
den [D1]. In dieser Spannungsebene kommen in der Regel Multilevel- 
Umrichter zum Einsatz, da die Sperrspannung von einzelnen Leistungs- 
halbleitern derzeitig nicht ausreichend ist. Diese Umrichter besitzen bei 
einer Multilevel-Betriebsweise viele große passive Komponenten, welche 
kostenintensiv sind. 

Allerdings bieten sich durch die kommerzielle Einführung von 1,2kV- 
Leistungshalbleitern auf Basis von Siliziumkarbid (SiC) neue Möglichkei- 
ten zum Verkleinern der passiven Komponenten für Mittelspannungsum- 
richter. Die 1,2 kV-Leistungshalbleiter auf SiC werden durch die steigende 
Elektrifizierung häufiger verwendet und sind somit zu einem verfügba- 
ren Massenprodukt geworden. Dagegen sind Halbleiter mit sehr hohen 
Sperrspannungen ein weniger nachgefragtes Produkt und damit verhält- 
nismäßig teurere Halbleiter. Daher wird untersucht, ob Umrichter mit 
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geringen Anzahlen an Ausgangsstufen und wenigen Halbleitern mit hohen 
Sperrspannungen durch Umrichter mit größerer Ausgangsspannungsstu- 
fenanzahl und geringerer Sperrspannung der einzelnen Leistungshalb- 
leiter ersetzt werden können. Aus diesem Grund stehen Ansätze für 
neue Betriebsweisen zum Einsatz von Multilevel-Umrichtern mit mehr 
Halbleitern, welche sich als Umrichter mit geringen Ausgangsspannungs- 
stufenanzahlen verhalten, im Fokus der Forschung. 


1.1 Ziele der Arbeit 


Bei der Optimierung der Mittelspannungsumrichter sind die Ziele klei- 
nere passive Komponenten bei gleichbleibenden Netzrückwirkungen und 
gleicher Effizienz des Umrichtersystems. Im Rahmen dieser Dissertation 
wurde daher der Ansatz des Quasi-n-Level-Betriebs eines Multilevel- 
Umrichters betrachtet. Dieser Ansatz stellt einen möglichen Ersatz für 
einen Umrichter mit geringen Ausgangsspannungsstufenanzahlen mit 
wenigen Halbleitern mit hohen Sperrspannungen dar. Die untersuchte 
Topologie ist der Flying Capacitor Umrichter (FIC) und es wurden der 
Quasi-Zwei-Level-Betrieb (Q2LB) und Quasi-Drei-Level-Betrieb (Q3LB) 
betrachtet. Die Betriebsweise des Q2LBs des FlCs wurde simulativ und 
mit einem dafür entwickelten Hardwareprototyp untersucht. 

Es wurde mit Messungen validiert, dass die Kapazität mit dem Q2LB 
signifikant reduziert werden kann. Weiter wurde demonstriert, dass das 
Konzept des Q2LBs in der Mittelspannung angewendet werden kann. Ein 
Nachweis sollte erfolgen, dass die Überspannung und die Spannungsände- 
rung am Ausgang des Umrichtersystems entsprechend gering ist, trotz des 
Einsatzes von schnell schaltenden Leistungshalbleitern. Damit der Q2LB 
untersucht werden konnte, war es zuerst nötig, einen Symmetrierungsal- 
gorithmus mit Modulation für den Betrieb zu entwickeln. Bisher waren 
nur für den Multilevel-Betrieb des FlCs Symmetrierungsalgorithmen und 
Modulationen bekannt. Bei den ersten simulativen Untersuchungen war 
die Bestimmung der mindestens notwendigen Kapazität der Kondensato- 
ren im FIC eine Erweiterung des bisherigen Wissensstandes. 

Die Demonstration des Konzepts sollte dreiphasig in der Mittelspannung 
durchgeführt werden. Daher wurde das erste dreiphasige Umrichtersys- 
tem für den Q2LB des FlCs mit einer DC-Spannung von größer 1500 V 
entwickelt und aufgebaut. 
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Bei den messtechnischen Untersuchungen hat sich gezeigt, dass die Uber- 
spannung der schnell schaltenden SiC-Halbleiter signifikant klein ist. Es 
ist mit dem Q2LB möglich, die notwendige Kapazität der Kondensatoren 
innerhalb der Topologie beim FIC zu reduzieren. Davon unabhängig kann 
die Schaltfrequenz der Halbleiter zur Minimierung der Ausgangsfilter oder 
der Optimierung des Wirkungsgrades des gesamten Umrichtersystems 
entsprechend gewählt werden. Eine Schaltfrequenz von 10 kHz ist mit den 
eingesetzten Halbleitern beim Hardwareprototypen realisiert worden, was 
im Vergleich zu bisherigen Mittelspannungsumrichtern um den Faktor 
fünf größer ist. 


1.2 Gliederung der Arbeit 


Die Dissertation besteht neben der Einleitung aus sieben weiteren Kapi- 
teln. Zuerst wird in Kapitel 2 eine Übersicht an Multilevel-Topologien 
vorgestellt. Dabei werden die wichtigsten Multilevel-Topologien kurz 
beschrieben. Genauso wird der konventionelle Betrieb des FlCs mit Funk- 
tionsweise, Modulation und Symmetrierung erläutert. 

In Kapitel 3 wird beschrieben, was das Neuartige am Quasi-n-Level- 
Betrieb ist und warum dieser in den Fokus der Forschung gerückt ist. 
Ebenso wird ein Überblick über die bisherigen Untersuchungen bei den 
verschiedenen Multilevel-Topologien mit dieser Betriebsweise aufgezeigt. 
Der Quasi-n-Level-Betrieb kann mit jeder Multilevel-Topologie verwen- 
det werden, allerdings gibt es Topologien, welche sich besser eignen. Es 
wurde ein Vergleich zwischen dem Q2LB des Modular Multilevel Conver- 
ters (MMCs) und dem Q2LB des FICs beschrieben. Der Vergleich mit 
dem MMC wurde gemacht, da der MMC in unterschiedlichen Einsatz- 
möglichkeiten seit einigen Jahren Gegenstand vieler Forschungsarbeiten 
ist. Der FIC wurde bisher wenig verwendet, hat im Vergleich zum MMC 
beim Q2LB jedoch einige Vorteile. 

In Kapitel 4 wird die Regelung, das Modulationsprinzip mit Symme- 
trierung der Kondensatorspannungen und die Auslegung der Bauteile 
des Q2LBs und Q3LBs des FlCs ausgeführt. Zuerst wird der Q2LB in 
Abschnitt 4.1 beschrieben. Dabei werden anhand der Struktur des rege- 
lungstechnischen Strukturbilds die einzelnen Teile des neuartigen Betriebs 
erläutert. Für den neuartigen Betrieb wurden neue Symmetrierungsal- 
gorithmen benötigt, welche hier beschrieben werden. Ebenso wird ein 


Kapitel 1 Einleitung 


Vergleich der unterschiedlichen veröffentlichten Symmetrierungsalgorith- 
men der Kondensatorspannungen vorgestellt. Die größte Herausforderung 
bei dieser Betriebsweise ist die Integration der Symmetrierung in die 
Ansteuerung der Leistungshalbleiter bzw. der Modulation. Im folgenden 
Abschnitt 4.2 wird der Q3LB beschrieben, der nur eine Änderung in der 
Modulation des Symmetrierungsalgorithmus und der Auslegung einzelner 
Komponenten zum Q2LB beinhaltet. 

In Kapitel 5 wird die entwickelte Hardware von der Leistungszelle bis zum 
dreiphasigen 7-Level- Aufbau beschrieben. Es wird das Konzept, die Ausle- 
gung der einzelnen Komponenten, die integrierten Funktionsgruppen und 
die Validierungsmessungen der Leistungszelle vorgestellt. Aus den einzel- 
nen Leistungszellen wurde der dreiphasige 7-Level-Aufbau realisiert. Die 
Anordnung der Komponenten im Gesamtsystem, die Auslegung des zen- 
tralen Zwischenkreises und die Systemintegration wird beschrieben. Die 
eingesetzte Hardware wird von der am Institut entwickelten Signalverar- 
beitung gesteuert und die dafür verwendete Signalverarbeitungsstuktur 
vorgestellt. 

Für die Validierung des Umrichtersystems war ein entsprechender Prüf- 
platz notwendig. Am Institut existierten bisher ausschließlich Prototypen 
für Niederspannung. Daher wurde in der Zeit der wissenschaftlichen 
Tätigkeit für den Mittelspannungsprototypen ein dafür notwendiger Prüf- 
platz für Mittelspannung geplant und realisiert. Der im Rahmen dieser 
Dissertation entstandene Prüfplatz zum Vermessen des Hardwareproto- 
typs wird in Kapitel 6 vorgestellt. Das Konzept, die einzelnen Kom- 
ponenten und die räumliche Struktur werden erläutert. Die wichtigsten 
Leistungsdaten für das Prüffeld sind die maximale Zwischenkreisspannung 
eines Prüflings von 12kV und der dauerhafte maximale Ausgangsstrom 
von 500 A. 

Die entstandenen Messergebnisse des Q2LBs werden zuerst mit Nieder- 
spannung und danach mit Mittelspannung in Kapitel 7 präsentiert. Dabei 
sind der Quasi-Zwei-Level-Verlauf der Phasenspannung und die Verläufe 
der Kondensatorspannungen die wichtigsten Elemente. Eine Analyse der 
Symmetrierungsalgorithmen und die Validierung der geringen Überspan- 
nungen werden dabei vorgestellt. Die Dynamik der neuen Betriebsweise 
wurde ebenfalls mit Messungen validiert. 

Den Abschluss bilden eine Zusammenfassung und ein Ausblick in Kapi- 
tel 8. Die Erkenntnisse dieser Dissertation sind darin zusammengefasst. 
Im Ausblick wird beschrieben, welche Forschungsthemen auf dieser Dis- 
sertation aufbauen könnten. 


Kapitel 1 Einleitung 


1.3 Wissenschaftliche Beiträge 


Im Forschungsgebiet der Dissertation wurden in [El] ein Symmetrierungs- 
algorithmus und das Einsparpotential der Kondensatoren im Umrichter 
beim FIC mit dem Q2LB präsentiert. Die entwickelte Leistungszelle 
(PEBB) wurde mit ersten Messergebnissen in [E2] veröffentlicht. Der 
selbst entwickelte Symmetrierungsalgorithmus wurde mit zeitgleich ver- 
öffentlichten Algorithmen verglichen und dieser Vergleich wurde in [E3] 
präsentiert. In dieser Veröffentlichung wurde auch ein Algorithmus zum 
Vorladen des FlCs gezeigt. Der Hardwareprototyp in dreiphasiger Aus- 
führung mit Signalverarbeitungsstruktur und Regelungsstruktur wurde 
in [E4] vorgestellt. Dieser Prototyp ist der erste F1C-Aufbau in der Mit- 
telspannung, welcher für den Quasi-n-Level-Betrieb optimiert aufgebaut 
wurde. Neben dem FIC gibt es den Q2LB auch beim MMC. Diese beiden 
Topologien mit der Betriebsweise des Q2LBs wurden in [E5] verglichen. 
Abschließend wurde in [E6] eine Zusammenfassung bisheriger Veröffent- 
lichungen und eine Auswahl der dreiphasigen Messungen des Q2LBs mit 
Mittelspannung präsentiert. 

Neben der Forschung im Bereich der Dissertation sind Beiträge bei An- 
sätzen zum Einsatz eines Modular Multilevel Converters (MMCs) in 
Inselnetzen [E7] und dynamischer Regelung des MMCs in [E8] entstanden. 
Der MMC ist ein Multilevel-Umrichter mit großer Anzahl an Span- 
nungsstufen und somit ideal geeignet für den Einsatz als netzbildenden 
Umrichter oder zur Kompensation von Netzharmonischen und Blindleis- 
tung. 

Die Steuerung und Regelung von leistungselektronischen Systemen wird 
immer komplexer und erfordert daher höhere Dynamiken. Aus diesem 
Grund wurde am Institut eine neue Generation der Signalverarbei- 
tung entwickelt. Die Verbesserung der Kommunikationsmöglichkeiten 
und Visualisierung waren dabei mein Hauptbeitrag. Das neue ETI- 
Signalverarbeitungssystem wurde in [E9] präsentiert. 

Im Rahmen dieser Dissertation wurden in unterschiedlichen Bereichen, 
neben den Veröffentlichungen, noch studentische Arbeiten betreut. Im 
Forschungsbereich des Quasi-n-Level-Betriebs des FlCs wurden mit den 
studentischen Arbeiten [S1], [S2], [S3], [S4] und [S5] unterschiedliche 
Aspekte betrachtet und realisiert. In [S1] wurde der konventionelle 
Multilevel-Betrieb betrachtet. Der erste Prototyp der Leistungszelle 
wurde in [S2] aufgebaut. Der einphasige Betrieb des FlCs mit der 
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Leistungszelle wurde in [S3] und [S4] untersucht. Die dreiphasige Betriebs- 
weise des FlCs wurde in [S5] betrachtet. 

Neben Abschlussarbeiten im Forschungsbereich der Dissertation wur- 
den in den anderen Forschungsbereichen - Erforschung des MMCs am 
Versorgungsnetz und an Inselnetzen mit den Themenschwerpunkten Netz- 
synchronisation, Netzkupplung und netzseitige Stromrichterregelung - 
die Abschlussarbeiten [S6], [S7], [S8], [S9] und [S10] angeleitet. Darüber 
hinaus wurden in dem Bereich der Signalverarbeitung und Weiterent- 
wicklung des Monitor Control Tools des Instituts die Arbeiten [S11], 
[S12] und [S13] betreut, wobei es sich beim Monitor Control Tool 
um das selbst entwickelte Steuerungs- und Auslesetool für die ETI- 
Signalverarbeitungssysteme handelt. 

Darüber hinaus ist die Lehre ein wichtiger Teil der Aufgaben am Institut. 
Bei der Abschlussarbeit [S14] wurde die Entwickelung eines Konzepts zur 
Demonstration eines leistungselektronischen Antriebssystems betrachtet. 
Ein Laborversuch zur Vermessung der Asynchronmaschine wurde mit der 
Abschlussarbeit [S15] realisiert. 


Kapitel 2 
Stand der Technik 


In diesem Kapitel wird ein kurzer Überblick über den Stand der Tech- 
nik bei Multilevel-Topologien gegeben, welche für die Mittelspannung 
geeignet sind. Unter Multilevel wird hier verstanden, dass mehr als zwei 
Spannungsniveaus pro Phase gestellt werden können. Allerdings ist die 
meistverwendete Topologie bei Spannungszwischenkreisumrichtern eine 
Zwei-Level-Topologie. 

Bei einem dreiphasigen System ist die Drehstrombrücke der Standard- 
Zwei-Level-Umrichter. Dabei sind die Einsatzmöglichkeiten dieser Topo- 
logie begrenzt durch die möglichen Sperrspannungen der eingesetzten 
Leistungshalbleiter. Die höchste kommerziell erhältliche Spannungsklasse 
eines Insulated-Gate Bipolar Transistors (IGBTs) sind 6,5kV. Diese Span- 
nungsklasse wird von vielen Herstellern angeboten und hat sich als 
Standard etabliert. Bei anderen Halbleitermaterialien, wie Siliziumkarbid 
(SiC), gibt es Forschungsvorhaben für Leistungshalbleiter mit Sperrspan- 
nungen größer als 10kV [5]. Allerdings sind solche Leistungshalbleiter 
bisher nicht kommerziell erhältlich. Bei der Drehstrombrücke mit 6,5 kV- 
Leistungshalbleitern sind maximal Zwischenkreisspannungen UA bis 4kV 
möglich. Damit würden Netzspannungen Unet, bis zu 3kV erreicht wer- 
den. Im Bereich der Mittelspannung sind Spannungen UNetz bis zu 20 kV 
und darüber hinaus üblich. 

Um mit einer Zwei-Level-Topologie größere Spannungen als Uzk = 4kV 
zu erreichen, gibt es die Möglichkeit der Reihenschaltung von Leistungs- 
halbleitern. Dabei ist ein grundlegendes Problem die Aufteilung der 
Spannung auf die einzelnen Halbleiter. Für IGBTs und SiC-Metal Oxide 
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Semiconductor Field-Effect Transistors (MOSFETs) gibt es unterschied- 
liche Ansätze in Veröffentlichungen. Grundlegend gibt es die Möglichkeit 
durch externe Beschaltungen oder einem aktiven Gate-Treiber die Span- 
nungsverteilung zu beeinflussen. Veröffentlichte exemplarische Ansätze 
bei IGBTs sind in [6] und [7] beschrieben. Dabei werden beide Mög- 
lichkeiten der Beeinflussung der Spannungsverteilung verwendet. Bei 
SiC-MOSFETS gibt es Ansätze zu aktiven Gate-Treiber Regelungen wie 
in [8] und mit einer zusätzlichen Beschaltung der Halbleiter in [9]. Die 
Konzepte über die Reihenschaltung von Halbleitern mit größerer Anzahl 
haben sich nicht, bis auf eine Ausnahme, kommerziell durchgesetzt. Die 
Firma ABB hat unter dem Begriff HVDC-light eine Reihenschaltung von 
IGBTs im Presspack-Gehäuse angeboten [10]. Ein Umrichtersystem mit 
+150kV wurde entwickelt. Der erste Prototyp wurde ab 1997 zwischen 
Hellsjön and Grängesberg mit einer Leistung von 3 MW betrieben. 

Bei Multilevel Topologien wird die Aufteilung der Spannungen auf die 
einzelnen Halbleiter in der Topologie mit mehreren verteilten Energie- 
speichern realisiert. Dabei sind in den letzten Jahrzehnten verschiedenste 
Topologien entwickelt worden. 


2.1 Übersicht über Multilevel-Topologien 


Im Folgenden wird eine kurze Übersicht der wichtigsten Arten 
von Multilevel-Topologien vorgestellt. Dabei werden die Multilevel- 
Topologien, wie sie in Abb. 2.1 gezeigt werden, in vier Hauptgruppen 
eingeteilt. Zuerst in die Gruppen mit zentralem Zwischenkreis und mit 
verteilten Zwischenkreisen. Danach wird die Gruppe der Topologien mit 
zentralem Zwischenkreis unterteilt in die Topologien mit geteiltem zentra- 
len Zwischenkreis und die Topologien, welche zusätzliche Kondensatoren 
beinhalten. Die Gruppe mit verteilten Zwischenkreisen wird in die Topo- 
logien mit Einspeisung in die verteilten Zwischenkreise und Topologien 
ohne Einspeisung in die verteilten Zwischenkreise unterschieden. Es gibt 
in der Literatur auch andere Sortierungen. Die hier beschriebene wurde 
anhand üblicher Unterscheidungen am ETI zusammengestellt. 
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Abbildung 2.1: Eine Übersicht über die verschiedenen Multilevel-Topologien 
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2.1.1 Neutral Point Clamped (NPC) 


Der NPC wurde 1981 bereits in [11] vorgestellt. Diese Topologie ist 
eine weitverbreitete Drei-Level-Topologie mit einem zentralen, geteil- 
ten Zwischenkreis, die in Abb. 2.2 dargestellt ist. Dazu ist der zentrale 
Zwischenkreis in zwei Kondensatoren in Serie aufzuteilen. An diesen 
Mittelpunkt werden die Dioden fiir das dritte Ausgangsspannungslevel 
angeschlossen. Wegen dieses Anschlusses wird diese Art des Multilevel- 
Umrichters so bezeichnet. Der zentrale Zwischenkreis wird von allen 
Phasen gemeinsam genutzt und kann somit bei einer dreiphasigen Aus- 
führung deutlich kleiner als im einphasigen Aufbau ausgelegt werden. 
Eine Phase besteht aus vier Leistungshalbleitern, wobei in der Mitte 
der Phasenausgang angeschlossen wird. Zusätzlich sind die Mittelpunkte 
der oberen und unteren Halbbrücken, mit jeweils einer Diode, mit dem 
Mittelpunkt des Zwischenkreises verbunden. Durch die Dioden und die 
zusätzlichen Leistungshalbleiter, im Vergleich zum Zwei-Level-Umrichter, 
kann das dritte Spannungsniveau generiert werden. 

Letztendlich gibt es unterschiedlichste Varianten dieser Topologie, wie den 
T-Type Neutral Point Clamped (TNPC). Anstelle von Dioden wird hier 
ein aktiver Leistungshalbleiter zum Zuschalten der zusätzlichen Stufe ver- 
wendet. Innerhalb dieser Gruppe gibt es auch Topologien mit vier oder 
fünf Leveln und mehr Ausgangsspannungsniveaus pro Phase. Bei allen 
Topologievarianten teilen sich die Spannungsbelastungen gleichmäßig auf 
die Halbleiter auf. Die Verluste in den Halbleitern unterscheiden sich je- 
doch, da sie vom jeweiligen Modulationsgrad abhängen [12]. 

Wie bei allen Multilevel-Topologien müssen die Kondensatorspannun- 
gen auf einem bestimmten Sollwert gehalten werden. Bei dem NPC in 
Drei-Level-Ausführung ist das as , damit sich die Spannung über die ein- 
gesetzten MOSFETs gleichmäßig aufteilt. Bei dieser Topologie wird die 
Symmetrierung durch Variation der Schaltkombinationen mit Beteiligung 
des dritten Spannungsniveaus erreicht. Wenn das Null-Spannungsniveau 
gestellt wird, fließt der Ausgangsstrom durch einen der zwei Teile des ge- 
teilten Zwischenkreises. Die Aufteilung des Ausgangsstroms auf die zwei 
Teile des Zwischenkreises muss gleichmäßig sein, damit die Spannungs- 
aufteilung gleichmäßig ist. 

In der Literatur verwendete Multilevel-Modulationen bei dieser Topologie 
sind Phase Disposition (PD), Alternated Phase Opposition Disposition 
(APOD) und Phase Opposition Disposition (POD) [12]. Keine dieser Mo- 
dulationen hat gegenüber den anderen Modulationen klare Vorteile. Bei 
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Abbildung 2.2: Neutral Point Clamped (NPC) mit MOSFETs nach [11] in drei- 
phasiger Ausfiihrung 
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jeder Anwendung muss anhand der Anforderungen entschieden werden, 
welche Modulation dafür besser geeignet ist. In aktueller Forschung wurde 
bei einem T-Type Neutral Point Clamped (TNPC) eine Optimierung der 
Symmetrierung am ETI betrachtet und die Erkenntnisse in [13] veröffent- 
licht. Ein neuartiges Verfahren zur Schaltzustandswahl, im Vergleich zu 
den bisher erwähnten trägerbasierten Modulationsverfahren, wurde da- 
bei präsentiert. Es wurde ein virtueller Vector eingeführt, welcher sich 
aus zwei benachbarten Schaltzuständen ohne Fluss des Ausgangsstroms 
durch den geteilten Zwischenkreis ergibt. Damit kann der Ausgangsstrom 
durch den Mittelpunkt des geteilten Zwischenkreises reduziert werden. 

Weiter gibt es noch den Aktive Neutral Point Clamped (ANPC), in wel- 
chem, im Vergleich zum NPC, die Dioden durch aktive Halbleiter ersetzt 
werden. Für die Symmetrierung der geteilten Zwischenkreisspannung gibt 
es dadurch mehr Freiheitsgrade. Eine Besonderheit des ANPC ist die 
Möglichkeit, durch die aktiven Verbindungen zum geteilten Zwischen- 
kreis, die Verluste der einzelnen Halbleiter aktiv zu beeinflussen [14]. 
Dabei wird ausgenutzt, dass es möglich ist, die gleiche Spannungsstufe 
mit unterschiedlichen Schaltkombinationen zu stellen. So ist es möglich, 
die Schaltfrequenz der einzelnen Halbleiter unterschiedlich zu wählen. 


2.1.2 Flying Capacitor Umrichter (FIC) 


Der Flying Capacitor Umrichter (FIC) wurde 1992 in [15] zuerst präsen- 
tiert. Die einphasige Ausführung als 5-Level-FlC wird in Abb. 2.3 gezeigt. 
Wie beim NPC gibt es einen zentralen Zwischenkreis, der von allen Phasen 
genutzt werden kann. Zusätzlich zu dem Zwischenkreiskondensator exis- 
tieren weitere Kondensatoren mit unterschiedlichen Sollspannungswerten 
pro Phase. Die Sollwerte der zusätzlichen Kondensatoren sind identisch in 
jeder Phase. Die zusätzlichen Kondensatoren verbinden immer zwei korre- 
spondierende Anschlüsse der Leistungshalbleiter. Bei dieser Topologie ist 
ersichtlich, dass für ein zusätzliches Spannungsniveau immer die gleiche 
Anzahl an Bauelementen hinzugefügt werden muss. Allgemein gilt: Ein 
N-Level FIC (N € N) besteht aus 2- (N — 1) Leistungshalbleiterschaltern 
und (N — 2) Kondensatoren, zusätzlich zum Zwischenkreiskondensator. 
Durch die Struktur dieser Topologie lässt sich eine Modularisierung er- 
reichen, da immer gleiche Baugruppen für eine größere Stufenanzahl 
hinzugefügt werden müssen. Diese identischen Baugruppen werden im 
Folgenden Power Electronic Building Block (PEBB) genannt. 
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Abbildung 2.3: einphasiger 5-Level-Flying Capacitor Umrichter (FIC) nach [15] 


Die Kondensatorspannungssollwerte können nach Gleichung (2.1) berech- 
net werden. 


N-1l-i 


Caen ZEN (2.1) 


Uc nom, i = UA i 
Durch die unterschiedlichen Kondensatorspannungssollwerte wird er- 
reicht, dass sich die Spannungsbelastungen gleichmäßig auf die Leistungs- 
halbleiter aufteilen. Zum Erreichen der unterschiedlichen Ausgangsspan- 
nungsniveaus werden unterschiedliche Kondensatoren in den stromfüh- 
renden Pfad geschaltet. Diese Erzeugung der Multilevel-Spannungen ist 
grundlegend anders im Vergleich zum NPC. 
Beim Betrieb des FlCs müssen die Kondensatorspannungen innerhalb 
cines Toleranzbandes um den jeweiligen Sollwert gehalten werden, um 
cine Zerstörung der Halbleiter durch eine unzulässige Spannungsvertei- 
lung zu vermeiden. Dies wird mit Hilfe eines Symmetrierungsalgorithmus 
erreicht, der Teil der Modulation des Umrichters ist. Aus der Litera- 
tur sind dabei für den konventionellen Betrieb die Phase Disposition 
(PD) und Alternated Phase Opposition Disposition (APOD) bekannt. 
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Die Symmetrierung erfolgt bei diesen Verfahren durch die feste Zu- 
ordnung von Halbleitern zu einzelnen Trägern bei einer sinusförmigen 
Ausgangsleistung. Ein neueres Symmetrierungsprinzip mit Raumzeiger- 
modulation wurde in [16] präsentiert. Dabei werden in Abhängigkeit der 
Kondensatorspannungsabweichungen die jeweils verwendeten Raumzei- 
ger variiert. Weiter gibt es einen direkten Symmetrierungsalgorithmus 
mit einer direkten Schaltzustandswahl vom ETI entwickelt und in [17] 
veröffentlicht. Dieses Prinzip gibt vor, dass in Abhängigkeit der Kondensa- 
torspannungsabweichungen bei den jeweiligen Ausgangsspannungsstufen 
ein bestimmter Schaltzustand gewählt wird. Ein neuer Ansatz zur Integra- 
tion der Symmetrierung in die Regelung wurde in [18] vorgestellt. Dabei 
wird die Ausgangsregelung und die Modulation mit Symmetrierung nicht 
mehr einzeln betrachtet. 

Grundsätzlich hat diese Topologie den Nachteil, dass die Anzahl der 
Schaltkombinationen mit der Anzahl an Stufen mit 2-1) pro Phase 
steigt und sich dabei auch die mögliche Anzahl an Schaltkombinationen 
bei gleichem Ausgangsspannungsniveau erhöht. Der Aufwand für die Sym- 
metrierung der Kondensatorspannungen und der Modulation steigt nicht 
linear mit der Anzahl an Ausgangsspannungsstufen. Ein weiterer Nachteil 
ist, dass die verschiedenen Kondensatoren alle auf verschiedene Sollwerte 
vorgeladen werden müssen. Diese Topologie wurde in Forschung und In- 
dustrie bisher nur mit bis zu neun Spannungsstufen betrachtet. 

Auch bei dieser Topologie gibt es Varianten in der Literatur, wie den 
Cascaded-Flying-Capacitor (CFIC), welcher in [19] präsentiert wurde. 
Weitere Varianten sind der Full-Bridge-Flying-Capacitor (FBFIC) aus [20] 
oder der Symmetric-Flying-Capacitor (SFIC) aus [21] und [22]. Weitere 
Erklärungen zum FIC und dem konventionellen Multilevel-Betrieb sind 
in Abschnitt 2.2 gegeben. 


Stacked-Multicell Converter (SMC) 


Der SMC ist eine direkte Weiterentwicklung des FlCs und wurde in [23] 
vorgestellt. Abbildung 2.4 stellt einen 5-Level-SMC dar. Bei gleicher Stu- 
fenanzahl werden weniger Kondensatoren benötigt als beim FIC [12]. Die 
geteilten Kondensatoren bei dieser Topologie müssen genauso auf ihren 
Spannungssollwerten gehalten werden. Dafür wird ein Symmetrierungsal- 
gorithmus verwendet. 

Dabei wird auf die gleichen Prinzipien, wie beim FIC, zurückgegrif- 
fen. Ein einfacher Ansatz ist es, den 5-Level-SMC als 3-Level-FIC mit 
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Abbildung 2.4: einphasiger 5-Level-Stacked-Multicell Converter (SMC) nach 
[23] 
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mehreren Trägerverfahren nach APOD oder PD Prinzip zu betreiben. 
Dabei wird jeder der zwei gleichen Baugruppen des 5-Level-SMCs die 
Trägersignale einer Drei-Level-Modulation dem FIC zugeordnet. Bei den 
Symmetrierungen mit trägerbasierten Modulationen wird die Symmetrie 
der Schaltzustände und dem damit verbundenen Mittelwert der Konden- 
satorströme von Null bei den einzelnen Kondensatoren genutzt. Bei einer 
großen Modulationsfrequenz f. im Vergleich zu einer kleinen Ausgangs- 
frequenz bildet sich trotzdem ein niederfrequenter Spannungsrippel bei 
sinusförmigen Ausgangsströmen aus. Der Ausgangsstrom ändert sich in- 
nerhalb einer Modulationsperiode Tm gering, was zu dieser Schwebung 
führt. 

Zur Lösung gibt es andere Ansätze zur Unterdrückung der niederfre- 
quenten Spannungsrippel in den Kondensatorspannungen wie in [24] und 
25]. Des Weiteren ist diese Topologie auch für nicht symmetrische Netz- 
spannungen mit Netzfehlern in [26] betrachtet und eine dafür optimierte 
Regelung vorgestellt worden. 


2.1.3 Cascaded H-Bridge (CHB) 


Bei der CHB werden Leistungszellen auf der AC-Seite in Serie geschaltet 
und jede dieser Leistungszellen verfügt über eine eigene Einspeisung. Letz- 
teres ist der topologische Unterschied zu einem MMC. Bei dieser Struktur 
wird die Einspeisung in den Leistungszellen mit einem Mittelfrequenz- 
Transformator realisiert. Dabei hat sich der Begriff Cascaded H-Bridge 
(CHB) für diese Struktur in der Forschung durchgesetzt. Eine Struk- 
tur der CHB mit einer Dual Active Bridge (DAB) DC/DC-Wandler, als 
Beispiel der Einspeisung, wird in Abb. 2.5 gezeigt. Dabei wird für die Ein- 
speisung jeder Zelle ein eigener Transformator genutzt. Die Realisierung 
der Einspeisung ist genauso mit anderen DC/DC-Wandler-Topologien mit 
Transformatoren möglich. Jedoch muss jeder der Transformatoren für die 
maximal auftretende Systemspannung isoliert werden. 

Bei der CHB handelt es sich in der Regel um eine Serienschaltung von 
Vollbrücken, welche einen Zweig bzw. Phase bildet. Jede der Phasen 
unterliegt einer Leistungspulsation mit doppelter Ausgangsfrequenz, da 
kein zentraler Zwischenkreis zum Leistungsausgleich existiert. Da es sich 
um bidirektionale Verbindungen zwischen den einzelnen Leistungszellen 
der Zweige bzw. Phasen handelt, wird die Leistungspulsation mit der 
übertragenen Leistung der Transformatoren ausgeglichen. Somit müssen 
die Transformatoren für die maximale Übertragungsleistung ausgelegt 
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Abbildung 2.5: Netzkupplung mit CHB mit DAB DC/DC-Wandler als bidirek- 
tionale Einspeisung der Zellen 


werden und werden nicht mit konstanter Leistung betrieben. Falls die 
DC/DC-Wandler mit konstanter Leistung betrieben werden, muss die 
Leistungspulsation mit den Kondensatoren in den Leistungszellen gepuf- 
fert werden. Zur Konsequenz hat dies, dass die Kommutierungsspannung 
der eingesetzten Halbleiter sehr stark schwankt. 

Weiter gibt es bei sinusförmigen Ausgangsgrößen der CHB nicht eine 
gleichmäßige Ausnutzung der Leistungszellen. Bei maximaler Aussteue- 
rung werden alle Leistungszellen verwendet, bei geringerer Aussteuerung 
werden weniger verwendet. Für eine gleichmäßige thermische Belastung 
der Zellen müssen die Zellen bei der Modulation durchgewechselt werden. 
Die Struktur CHB mit Dual Active Bridge (DAB) als DC/DC-Wandler 
wurde in [E10] für die Anbindung einer multi-phasen elektrischen Ma- 
schine an ein dreiphasiges Mittelwechselspannungsnetz oder an ein Mittel- 
spannungsgleichspannungsnetz analysiert. Diese Topologie mit einer DAB 
wurde in [27] mit sekundärseitiger DC-Verbindung anstelle einer zweiten 
CHB betrachtet. Die Anwendung dieser Topologie ist die Kopplung von 
AC- und DC-Netzen sowie AC- und AC- Netzen. 

Bei den aktuellen Forschungsvorhaben wird im Vergleich zum Series Cell 
Converter untersucht, wie die CHB und der zugehörige DC/DC-Wandler 
mit Transformator betrieben werden kann, sodass die Leistungsschwan- 
kungen in den einzelnen Komponenten verringert werden. Die Kom- 
pensation der Leistungsschwankungen kann zu kleineren notwendigen 
Kapazitäten der Kondensatoren in den jeweiligen Komponenten und zu 
einem höheren Wirkungsgrad der Topologie führen. Bei einer Netzkopp- 
lung mit einer CHB gibt es viele Freiheitsgrade in der Betriebsführung. 


19 


Kapitel 2 Stand der Technik 


Allerdings ist es nicht leicht, mit vielen Leistungshalbleitern und vielen 
hochfrequenten Transformatoren im Vergleich zu einem leistungsgrößeren 
niederfrequenten Transformator die gleiche Ausfallsicherheit zu erreichen. 
Jedenfalls ist diese aktuell Gegenstand der Forschung mit noch offenem 
Ergebnis. 


Series Cell Converter (SCC) 


Die Bezeichnung Series Cell Converter (SCC) ist eine Bezeichnung, wel- 
che in der Literatur am ETI [28] verwendet wird. Bei Siemens wird diese 
Topologie als PERFECT HARMONY GH180 bezeichnet [D2]. Die klas- 
sische Struktur eines solchen Umrichters wird in Abb. 2.6 gezeigt. Dabei 
werden Leistungszellen auf der AC-Seite in Serie geschaltet und jede dieser 
Leistungszellen verfügt über eine eigene Einspeisung. In dieser Abbil- 
dung wird die Einspeisung der Zellen mit einem 50 Hz-Transformator mit 
vielen sekundärseitigen Wicklungssystemen und daran angeschlossenen 
Gleichrichtern realisiert. Die Leistungszellen bestehen aus Vollbrücken. 
Der Einsatz eines 50 Hz-Transformators ist der Unterschied zur CHB. 
Diese Gruppe der Multilevel-Umrichter verfügt immer über eine Poten- 
tialtrennung innerhalb der Topologie. Denn jede Leistungszelle arbeitet 
auf einem anderen Potentialniveau bzw. ändert dieses während des Schal- 
tens der Halbleiter. In der gezeigten Leistungszelle ist nur ein passiver 
Gleichrichter dargestellt, eine Drehstrombrückenschaltung als bidirektio- 
naler Umrichter auf der Netzseite ist jedoch genauso möglich. Bei dieser 
Topologie handelt es sich um einen einphasigen Umrichter in jeder Phase, 
weshalb eine Leistungsschwankung in den Leistungszellen auftritt. Diese 
Leistungsschwankung muss mit dem Kondensator in den Leistungszellen 
oder der Einspeiseleistung ausgeglichen werden. 


2.1.4 Modular Multilevel Converter (MMC) 


Der Modular Multilevel Converter (MMC) wurde 2002 national in [30] 
bzw. 2003 international in [31] vorgestellt. Diese Topologie in der klassi- 
schen Form ist in Abb. 2.7 gezeigt. Der Umrichter besteht in dreiphasiger 
Ausführung aus sechs sogenannten Zweigen, die sich wiederum aus einer 
Serienschaltung von Zellen zusammensetzen. Die ursprünglichen Zellen 
bestanden aus einer Halbbrücke mit zugehörigem Kondensator. Eine Wei- 
terentwicklung sind Zellen mit Vollbrücken mit zugehörigem Kondensator. 
Die Zweige mit Vollbrücken im Vergleich zu Zweigen mit Halbbrücken 


20 


Kapitel 2 Stand der Technik 


Leistungs- 


Leistungs- 
zelle 


Leistungs- 
zelle 


= 


N Leistungs- 
zelle 


Leistungs- 
zelle 


Leistungs- 


— 7 nr Or NT 


PERRETAN TTE TTY TTI 


Leistungszelle 


AAA 


j ar L_ 
| es 


Abbildung 2.6: 5-Level-Series Cell Converter aus [28] 
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Abbildung 2.7: MMC mit sechs Zweigen aus [29] 
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besitzen einen erweiterten Stellbereich der Zweigspannung. Dieser ermög- 
licht es, dass die DC-Spannung am Eingang kleiner als die AC-Spannung 
am Ausgang sein kann. Weiter kann anstelle einer DC-Spannung auch 
eine Wechselspannung an der Eingangsseite gestellt werden. 

Diese Topologie wird mit sehr großen Zellanzahlen pro Zweig realisiert. 
Der große Vorteil dieser Topologie ist, dass jede Zelle im Umrichter 
identisch aufgebaut ist. Somit lässt sich ein großer Spannungs- und Leis- 
tungsbereich mit dieser Topologie mit identischen Leistungshalbleitern 
lediglich durch Änderung der Zellanzahl realisieren. Weiter lässt sich die 
Ausfallwahrscheinlichkeit dieser Topologie durch redundante Zellen im 
Umrichter bei integrierten Bypass-Schaltern am Zellausgang verringern. 
Abhängig von der Anzahl der Zellen (M;weig) pro Zweig kann eine N- 
stufige Spannung pro Phase bei Halbbrückenzellen gestellt werden. Dabei 
gilt N = 2: (Mac — 1) - wobei es gilt Mzweig = Mac + Mac. In der Regel ist 
die Anzahl der für die Wechselspannung Mzweig und Gleichspannung Mae 
verwendeten Zellen pro Zweig gleich groß. Dabei wird angenommen, dass 
die Gleichspannungsamplitude und Wechselspannungsamplitude gleich 
groß sind. Unter dieser Annahme kann die Formel Ausgangsspannungs- 
stufenanzahl zu N = Myweig — 1 vereinfacht werden. 

Auch bei dieser Topologie müssen die Kondensatorspannungen der einzel- 
nen Zellen innerhalb eines Zweiges angeglichen werden. Mit der Sortierung 
der Zellen mit unterschiedlichen Algorithmen wird dies erreicht. Das Prin- 
zip aller Algorithmen ist, dass die Zellen, welche die negative größte 
Abweichung zum Sollwert haben, am längsten bei positiver Zellleistung 
eingeschaltet werden. Die Zelle mit der nächstkleineren Abweichung am 
zweitlängsten usw. Es werden nur Zellen verwendet, wenn diese zum Stel- 
len der Zweigspannung benötigt werden. Bei negativer Zellleistung wird 
zuerst die Zelle mit größter positiver Abweichung eingeschaltet und da- 
nach die Zelle mit der nächstkleineren Abweichung usw. Dabei sollen 
die zu großen Kondensatorspannungen bei negativer Zellleistung entla- 
den werden. Die Zellleistung ist nach Gleichung (2.2) definiert und wird 
aus der jeweiligen Kondensatorspannung te p,x,y und dem Zweigstrom Ze y 
berechnet. 


Pzell,x,y = fun: Ue pay ZE [L...n],y € [1...3] (2.2) 


Da bei dieser Topologie keine Einspeisung in den Zellen existiert und 
die Zweige untereinander keinen gemeinsamen Zwischenkreiskondensa- 
tor zum Leistungsausgleich zwischen den Phasen besitzen, muss dieser 
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Leistungsausgleich durch die Zellkondensatoren ausgeglichen werden oder 
aktiv durch einen Leistungsfluss zwischen den Phasen. Die geringfügigen 
Abweichungen der einzelnen Zellen und Zweige sorgt für unterschiedliche 
Leistungsaufteilung zusätzlich zur Leistungsschwankung mit doppelter 
Ausgangsfrequenz. Beim MMC wird der Leistungsausgleich durch die 
Kondensatoren möglichst reduziert, damit die notwendige Kapazität re- 
duziert werden kann. Der Leistungsausgleich zwischen den Zweigen wird 
durch Ströme zwischen den Phasen und Zweigen mit Spannungskompo- 
nenten der gestellten Zweigspannung, die weder am Eingang noch am 
Ausgang wirksam sind, erreicht. Die für den Betrieb notwendige Rege- 
lung des Leistungsausgleichs zwischen den Phasen und Zweigen wird beim 
MMC als Symmetrierungsregelung bezeichnet. Die Regelung der Zweig- 
Energien und die Modulation mit Sortierung der Zellen innerhalb der 
Zweige, sind sehr komplex und es gibt mehrere Lösungen dafür. 

In [29], [32] und [33] wurde der Betrieb des MMCs untersucht. Ein Ansatz 
für einen generischen N-Phasen MMC zur Analyse und Regelung wurde 
in [34] präsentiert. Die Dissertation [35] hat sich mit einem neuen Anwen- 
dungsgebiet der MV-DC Anwendungen des MMCs beschäftigt. Allerdings 
gibt es bei dieser Topologie unterschiedliche Ausführungen. Eine beson- 
dere Kopplung für dreiphasige Netze mit Potentialtrennung mit MMC ist 
in [36] beschrieben. Von zwei Phasen werden die vier Zweiginduktivitä- 
ten magnetisch gekoppelt und bilden einen Überträger für die Leistung 
zwischen den Netzen. Eine ältere Variante des MMCs mit Vollbrücken in 
Serie verschaltet ohne eigene Einspeisung wurde als dreiphasiger STAT- 
COM in [37] vorgestellt. 


Modular Multilevel Matrix Converter (M3C) 


Der Modular Multilevel Matrix Converter (M3C) ist eine Abwandlung 
des klassischen MMCs. Es handelt sich um eine Kombination des Matrix- 
Direktumrichters mit MMC-Zweigen als Ausführung der Schaltelemente. 
Dabei handelt es sich um eine Topologie mit neun Zweigen. Diese Topo- 
logie koppelt eine dreiphasige Eingangsspannung mit einer dreiphasigen 
Ausgangsspannung ohne eine Wandlung zu einer Gleichspannung mit- 
einander. Eine Abbildung ist in Abb. 2.8 gezeigt. In [38] wurde eine 
Systemanalyse und Regelung vorgestellt. 
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Abbildung 2.8: M3C mit neun Zweigen aus [38] 
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2.2 Betrieb des Flying Capacitor Umrichters 


In Abschnitt 2.1.2 wurde bereits die Topologie vorgestellt. Im Folgenden 
werden die notwendigen Grundlagen zur Topologie und dem konventio- 
nellen Betrieb des FlCs zum Verständnis der späteren Kapitel erläutert. 
Eine wichtige Anforderung bei Multilevel-Umrichtern ist die gleichmä- 
Bige Spannungsaufteilung auf die einzelnen Halbleiter. Allgemein kann 
die Kommutierungsspannung beim FIC mit Gleichung (2.3) berechnet 
werden. Dabei werden die Kondensatorspannungen nach Gleichung (2.1) 
vorausgesetzt. Gleichzeitig ist diese Spannung die Differenz zwischen zwei 
Spannungsniveaus der Multilevel-Ausgangsspannung Uphase- 


Uzk 
ON" 


Eine sehr wichtige Bedingung beim FIC ist, dass im Betrieb nicht 
die zwei Halbleiter, welche den Plus- und Minuspol zweier benach- 
barter Kondensatoren verbinden, zeitgleich eingeschaltet werden. Wenn 
diese korrespondierenden Halbleiter gleichzeitig eingeschaltet waren, dann 
würden die benachbarten Kondensatoren parallelgeschaltet und die un- 
terschiedlichen Kondensatorspannungen gleichen sich instantan an. Dies 
kann zur Zerstörung der geschalteten Halbleiter durch den zu großen 
Ausgleichsstrom zwischen den Kondensatoren bzw. einer zu hohen an- 
liegenden Spannung an den anderen Halbleitern führen. Daher spricht 
man beim FIC bei den jeweiligen korrespondierenden Halbleitern, der 
sogenannten Kommutierungszelle, immer nur von einem Zustand dieser 
zwei Halbleiter. Im normalen Betrieb kann der Zustand der Zelle nur zwei 
Werte annehmen. Der obere Halbleiter ist durchgeschaltet oder der un- 
tere Halbleiter ist durchgeschaltet. Im Übergang dieser Zustände werden 
beide ausgeschaltet und der Ausgangsstrom fließt durch die Freilaufdi- 
oden in Abhängigkeit des Vorzeichens des Ausgangsstroms. Danach wird 
erst einer der zwei Halbleiter eingeschaltet. Weiteres dazu befindet sich 
in Abschnitt 2.2.1. 

Im konventionellen Betrieb stellt der FIC eine Multilevel- 
Ausgangsspannung, wie auch bei allen anderen Multilevel-Umrichtern. 
In Abb. 2.9 wird die simulierte, dreiphasige Ausgangsspannung und 
der dreiphasige Ausgangsstrom eines 5-Level-FlCs gezeigt. Dabei sind 
die unterschiedlichen Spannungsniveaus der Multilevel-Spannung der 
jeweiligen Ausgangsspannung zu erkennen. Bei der Simulation wurde die 


Ukom = (2.3) 
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Zwischenkreisspannung U;k = 2,4kV eingestellt. Damit sind die fünf 
Spannungsniveaus Uphase € {—1,2kV,—0,6kV,0kV,0,6kV,1,2kV} der 
Phasenspannung möglich. Weiter sind die sinusförmigen dreiphasigen 
Ausgangsströme mit Iphase = 70A gezeigt. Es wurde eine dreiphasige 
Drossel mit der Induktivität von 6,25mH und eine Schaltfrequenz 
fs = 3kHz verwendet. Die Netzspannung beträgt Unetz = 1,4kV. Im 
dritten Diagramm sind die neun Kondensatorspannungsverläufe der 
dreiphasigen Ausführung mit ucxy gezeigt. Dabei bedeutet bei den 
Indices x der jeweilige Kondensator und y die jeweilige Phase. Die 
Kondensatoren besitzen jeweils ihre Kondensatorspannungssollwerte, 
welche mit Gleichung (2.1) berechnet werden. In den Simulationser- 
gebnissen ist direkt ersichtlich, dass die Kondensatorspannungen im 
Betrieb eine veränderliche Abweichung zu ihren Sollwerten haben. Diese 
Abweichung sollte so gering wie möglich sein, allerdings ist dies eine 
Optimierungsfrage. 


2.2.1 Funktionsweise der Topologie 


Beim FIC gibt es bezüglich der Erzeugung der Multilevel- 
Ausgangsspannung eine kombinatorische Vielfalt für die gleiche 
Ausgangsspannungsstufe. In Abb. 2.10 ist für den Schaltzustand 
HLLL der Stromflusspfad bei positivem Ausgangsstrom gezeigt. Die 
Nomenklatur mit H und L bedeutet, dass bei H der obere Halbleiter 
durchgeschaltet ist und bei Z der untere Halbleiter der korrespondie- 
renden Halbleiterpaare eingeschaltet ist. Die Ausgangsspannung dieses 
Schaltzustands ist: Uphase = +0,5 - Uzk — 0,75 : Uz = —0,25 - Ur. 
In Abb. 2.11 ist der Stromflusspfad bei positivem Ausgangsstrom 
des Schaltzustands LHLL gezeigt. Dabei ist die Ausgangsspannung 
Uphase = —0,5 > Uzx + 0,75 - Uzk — 0,5: Uzk = —0,25 : Uz. Bei diesen 
zwei Schaltzuständen ergibt sich die identische Ausgangsspannung, 
allerdings ist der Stromfluss durch die Kondensatoren unterschiedlich. 
Im Schaltzustand HLLL fließt der Ausgangsstrom in positiver Richtung 
alleinig durch den Kondensator C1. Dagegen fließt der Ausgangsstrom im 
Schaltzustand LH Lt durch den Kondensator C in negativer Richtung 
und beim Kondensator Ca in positiver Richtung. Somit wird bei den 
unterschiedlichen Schaltzuständen einmal der Kondensator Cı aufgela- 
den und bei dem anderen Schaltzustand entladen. Diese verschiedenen 
Stromflüsse durch die Kondensatoren werden zur Symmetrierung der 
Kondensatorspannungen verwendet. 
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Abbildung 2.10: Schaltbild mit Stromflusspfad bei positivem Ausgangsstrom 
für den Schaltzustand HLLL 


Abbildung 2.11: Schaltbild mit Stromflusspfad bei positivem Ausgangsstrom 
für den Schaltzustand LHLL 
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In Abb. 2.12 sind für einen 5-Level-FIC alle Schaltkombinationen für die 
jeweiligen Spannungsniveaus eingezeichnet. Die gelb markierten Schalt- 
zustände sind die in Abb. 2.10 und Abb. 2.11 Dargestellten. Bei dieser 
Darstellung ist zu erkennen, wie viele Zellen im Zustand H oder L sein 
müssen, um die jeweilige Ausgangsspannungsstufe zu stellen. In diesem 
Diagramm sind mit den Verbindungslinien die möglichen Umschaltun- 
gen zwischen den einzelnen Spannungsstufen eingezeichnet. Wenn vom 
Zustand LLLL zu HLLL gewechselt wird, dann ändert nur eine Zelle 
zeitgleich ihren Zustand. Von jedem Zustand gibt es Übergänge mit dem 
Wechsel des Zustands nur einer Zelle, diese sind im Diagramm orange 
markiert. Wichtig dabei ist, dass die Kommutierung innerhalb einer Leis- 
tungszelle abläuft und der Kommutierungskreis dadurch möglichst klein 
ist. Dies ist vor allem beim Einsatz von schnell schaltenden Halblei- 
tern wie SiC wichtig. In [39] wurde der Einsatz von SiC-Halbleitern in 
einem FIC präsentiert. Damit nur Kommutierungen mit möglichst klei- 
nen Überspannungen an den Halbleitern verwendet werden, wurde die 
Modulation entsprechend abgeändert. Bei konventionellen Modulations- 
verfahren wird die Minimierung der gleichzeitigen Umschaltungen nicht 
beachtet. Wenn der Referenzwert genau einen Schnittpunkt von zwei 
Trägersignalen schneidet, dann schalten gleichzeitig mehrere Kommutie- 
rungszellen um. Bei der Veröffentlichung wurden die Trägersignale und 
das Referenzsignal so gewählt, dass solche Schnittpunkte nicht auftreten. 
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Abbildung 2.12: Schaltdiagramm eines 5-Level-FlCs mit allen möglichen Schalt- 
folgen der verschiedenen Schaltzustände der jeweiligen Span- 
nungslevels 
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2.2.2 Konventionelle Symmetrierung und Modulation 


Bei Multilevel-Umrichtern müssen die verschiedenen Kondensatoren auf 
ihren Sollspannungswerten gehalten werden. Die Abweichungen entstehen 
durch den Ausgangsstrom, welcher zeitweise durch die Kondensatoren 
fließt. Genauso entsteht eine Abweichung durch die Toleranzen in den 
Kapazitäten und der Selbstentladung der Kondensatoren. Die Anforde- 
rung an die Symmetrierung kann mathematisch nach Gleichung (2.4) 
beschrieben werden. Dabei wird die Selbstentladung durch einen exter- 
nen Entladewiderstand betrachtet. Die folgenden Formeln gelten für jeden 
Kondensator einzeln im FIC. 


1 fF 1 of 
Ben = —. dt = =. -ic dt = 2.4 
Po= y | PC T d uc: ic 0 (2.4) 


In Gleichung (2.4) gibt es nur eine Größe, welche direkt beeinflusst 
werden kann, das ist der Kondensatorstrom ic. Die Kondensatorspan- 
nung uc sollte möglichst konstant bleiben, damit die Annahmen für 
Gleichung (2.3) gelten. Bedingt durch die Selbstentladung muss ein ent- 
sprechender Ausgangsstrom phase mindestens fließen, damit die Konden- 
satoren symmetriert werden können. Dies hat bei den später erläuterten 
Modulationen zur Konsequenz, dass ein reiner Leerlauf also Iphase = OA 
bei dieser Topologie nicht beim konventionellen Multilevel-Betrieb reali- 
siert werden kann. 

In Abb. 2.12 sind die möglichen Stromflusspfade durch die einzelnen Kon- 
densatoren bei den Schaltzuständen eingezeichnet. Dabei bedeutet +, 
dass die Stromflussrichtung durch den jeweiligen Kondensator der Strom- 
flussrichtung des Ausgangsstroms entspricht. Bei einem — bedeutet es, 
dass die Stromflussrichtung durch den Kondensator entgegengesetzt zur 
Stromflussrichtung des Ausgangsstroms ist. In jeder Spannungsstufe der 
Ausgangsspannung kann jeder Kondensatorstrom in den verschiedenen 
Kondensatoren sowohl positiv als auch negativ sein. Damit lässt sich 
bei entsprechend alternierender Wahl der Schaltzustände die Forderung 
nach Gleichung (2.4) realisieren. Für den konventionellen Multilevel- 
Betrieb wird ein Verfahren aus der Literatur APOD in Abschnitt 2.2.2 
erläutert. Es gibt auch nicht trägerbasierte Verfahren, wie den einfa- 
chen Symmetrierungsalgorithmus von G. Clos [17]. Dieser Algorithmus 
wählt je nach Kondensatorspannungsabweichung direkt die Schaltzu- 
stände für die nächste Multilevel-Spannungsstufe. In Tabellen ist in 
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Abhängigkeit der Kondensatorspannungsabweichungen und dem Vorzei- 
chen des Ausgangsstroms hinterlegt, welcher Schaltzustand bei einem 
entsprechenden Sollwert der Ausgangsspannung in der nächsten Modula- 
tionsperiode gestellt wird. Dieses Verfahren bildet die Grundlage für den 
Symmetrierungsalgorithmus mit variabler Schaltsequenz beim Q2LB, wie 
in Abschnitt 4.1.3 beschrieben wird. 

Je nach Symmetrierung variiert die Auslegung der Kapazität der Konden- 
satoren. Dabei kann ganz allgemein die Gleichung (2.5) für die Ladung 
Qc des Kondensators aufgestellt werden. 


T 
Qc = Co 2 Uc = / ic dt (2.5) 
0 


Die Gleichung (2.5) kann mit der Annahme von konstantem Kondensator- 
strom ic in definierten Zeitabständen At = T in Form der Gleichung (2.6) 
umgeschrieben werden. 


AQc = Cc- AUc = At. ic (2.6) 


Die Gleichung (2.6) kann nach der Kapazität des Kondensators Co um- 
gestellt werden. 


At-ic 
oo Atle 


Bei der Auslegung muss das Zeit Intervall At und die Kondensatorspan- 
nungsabweichung AUc gewählt werden. Der Kondensatorstrom ic ist 
beim FIC eindeutig der maximale Ausgangsstrom Ina Die Auslegung 
wurde bereits mehrmals in der Literatur betrachtet und wird daher aus 
[12] übernommen. Beim konventionellen Multilevel-Betrieb kann die Ka- 
pazität mit Gleichung (2.8) aus [12] bestimmt werden. 


(2.7) 


{phase 
(N = 1) g fe g AUC max 


Für AUcmax wird 10% bis 20% der Kommutierungsspannung Ukom 
gewählt. Die Modulationsfrequenz f. ergibt sich aus dem gewählten Mo- 
dulationsprinzip und der gewählten Schaltfrequenz fs der Halbleiter. 

Damit ergibt sich mit den Parametern, welche fiir den Hardwarepro- 
totypen gewählt wurden — mit fe = 10kHz, GE = 150A und 
Ac max = 160 V - eine notwendige Kapazität von Ckony = 23,44 pF bei 


Conv == (2.8) 


33 


Kapitel 2 Stand der Technik 


5-Level-Betrieb fiir jeden Kondensator exklusiv des Zwischenkreises. Zum 
Vergleich, der Q2LB benötigt ungefähr eine Kapazität von 1 pF. Dabei ist 
die Schaltfrequenz von fs = 10kHz für einen heutigen Mittelspannungs- 
umrichter sehr hoch und diese verkleinert die notwendige Kapazität des 
konventionellen Betriebs des F1Cs. 

Damit es besser mit anderen Topologien verglichen werden kann, wird 
im Folgenden die integrierte Energiemenge sowie das Verhältnis aus pe 
bestimmt. Fiir die Berechnung wird die maximale Zwischenkreisspannung 
von U,, = 3,2kV und die nominale Ausgangsleistung von Pac = 240 kW 
angenommen. Da fiir den konventionellen Multilevel-Betrieb und den 
Q2LB sich der Zwischenkreis bzw. deren Kapazität nicht unterscheidet, 
wird diese mit Czk = 250pF festgelegt. Bei diesem Vergleich wird von 
einem dreiphasigen 5-Level-F1C-Aufbau ausgegangen. 


3 
1 1 
Wo =3-S e Co- Ucnomi + = Cak Da 2.9 
C 3 g Lo" U C,nom, + E k k (2.9) 
Mit Gleichung (2.9) ergibt sich für den konventionellen Betrieb We,con = 


1,64kJ, was ein Sot = 5,97 ms ist. Beim Q2LB ist Wogan = 1,29kJ, 


was ein Yan = 4,69 ms ist. 

Für den folgenden Vergleich wird noch der dreiphasige 7-Level-FIC be- 
trachtet. Eine maximale Zwischenkreisspannung von U;k = 4,8 kV und die 
nominale Ausgangsleistung von Pac = 420kW ergeben sich bei 7-Level. 
Die Zwischenkreiskapazität C,, und die Kapazitätswerte der anderen 
Kondensatoren bleiben unverändert. Die integrierte Energiemenge wird 
mit Gleichung (2.10) berechnet. 


5 
1 1 
We=3:) =- Co: Uc nomi” + = Czk Ha" 2.10 
© > 5 Co Ucnomi +5 ° Czk Uz (2.10) 
Beim 7-Level-FIC ergibt sich für den konventionellen Betrieb We sen = 
4,34kJ, was ein oot = 8,54ms ist. Beim Q2LB ist Wogan = 2,04kJ, 
was ein Dë = 5,77 ms ist. 
Bei jedem der Vergleiche wird gezeigt, dass die kleineren Kapazitäten des 
Q2LBs sich bei der integrierten Energiemenge auswirken. Die Mehrheit 
der integrierten Energiemenge befindet sich allerdings im Zwischenkreis 
selbst, welcher der Q2LB nicht beeinflusst. 
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Abbildung 2.13: Struktur der Tragersignale bei der APOD Modulation 


Alternated Phase Opposition Disposition 


Das Verfahren Alternated Phase Opposition Disposition (APOD) ist 
ein exemplarisches Multi-Carrier- Verfahren, welches für viele Multilevel- 
Topologien angewendet werden kann. Die Bezeichnung wurde aus [12] 
übernommen. Es ist ein trägerbasiertes Modulationsverfahren und dabei 
wird beim FIC für jedes Halbleiterpaar ein separater Träger erzeugt. Bei 
einem 5-Level-FIC sind dies vier Trägersignale. Diese vier Trägersignale 
werden jeweils um die Phasenlage von 4 . = verschoben. Die Zuordnung 
der Träger zur Kommutierungszelle wird konstant gewählt. In Abb. 2.13 
wird das Muster der Trägersignale bei einem Verhältnis von A = = 5 ge- 
zeigt. fref ist die Frequenz des Referenzsignals. In realen Anwendungen 
ist das Verhältnis bedeutend größer. Bei größerem Verhältnis wäre das 
Muster allerdings nicht gut erkennbar. Das Referenzsignal ist die Vor- 
gabe der Aussteuerung des Umrichters von der überlagerten Regelung 
der Anwendung. In dieser Abbildung ist das Referenzsignal zeitlich sehr 
hoch aufgelöst. Bei real implementierten Systemen wäre das Referenzsi- 
gnal deutlich gestufter. 
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Abbildung 2.14: simulierter Kondensatorspannungsverlauf einer Phase eines 5- 
Level-FlCs mit fe = 3kHz bei APOD-Modulation 


Frequenzspektrum bis zur 200. Harmonischen 


T T T d 


100 


1 


0.01 É 


relative Amplitude in % 


Abbildung 2.15: Frequenzspektrum der Ausgangsströme bei fe = 3kHz bei 
APOD-Modulation 
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Wenn das Referenzsignal einen der Träger schneidet, wird zu diesem 
Zeitpunkt ein Zustandswechsel einer Kommutierungszelle veranlasst. Bei 
einem höheren Wert des Referenzsignals als dem Trägersignal, wird der 
obere Halbleiter eingeschaltet und der untere Halbleiter ausgeschaltet. Bei 
einem niedrigeren Wert des Referenzsignals ist der Schaltzustand genau 
umgekehrt. Bei realen Halbleitern ist eine Verriegelung der Gate-Signale 
zwingend notwendig, welche durch eine Verzögerung der Gate-Signale zum 
Einschalten realisiert wird. Sonst würde im Betrieb eine kurzzeitige Par- 
allelschaltung der benachbarten Kondensatoren erfolgen. 

Die Idee der Symmetrierung ist, dass bei einem periodischen Ausgangs- 
strom die Kondensatoren durch die verschiedenen Wechsel zwischen den 
Schaltzuständen gleichmäßig aufgeladen und entladen werden. Wenn die 
Ausgangsgröße bzw. das Referenzsignal sich nicht periodisch verändert, 
funktioniert das Prinzip von APOD nicht. Bei einem festen Aussteuergrad 
und konstantem Ausgangsstrom wird nicht periodisch, durch das Wech- 
seln der Schaltzustände, jeder Kondensator innerhalb der gleichen Zeit 
auf- und entladen. 

Für diese Modulation sind die Kondensatorspannungsverläufe einer Phase 
in Abb. 2.14 über 40 Netzperioden zu sehen. Bei der Simulation wur- 
den die gleichen Parameter, wie sie in Abschnitt 2.2 beschrieben sind, 
verwendet. Die Halbleiter wurden mit Parametern des SiC-Halbleiters 
CAS300M12BM2 [D3] mit einer Verriegelungszeit Doch = 200. ns simu- 
liert. Dabei ist die schon angesprochene periodische Veränderung der 
Kondensatorspannungen zu erkennen. Die Konsequenz dabei ist, dass die 
gestellten Spannungszeitflächen der Ausgangsspannung ebenfalls einer pe- 
riodischen Veränderung unterliegen. Diese Veränderung hat Einfluss auf 
das Frequenzspektrum des Ausgangsstroms, welche in Abb. 2.15 gezeigt 
ist. Bei ideal gleichmäßigen Multilevel-Ausgangsspannungsstufen würden 
sich nur Frequenzen ausprägen, die ein Vielfaches der Netzfrequenz bzw. 
Modulationsfrequenz f. sind. Durch diese periodische Veränderung er- 
gibt sich eine Verbreiterung der Spitzen im Spektrum. Das Phänomen 
der Verbreiterung lässt sich im Bereich von 6kHz deutlich erkennen. 
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Der Quasi-n-Level Betrieb 
eines Multilevel-Umrichters 


Der Quasi-n-Level Betrieb eines Multilevel-Umrichters ist eine andere 
Betriebsart als der konventionelle Multilevel Betrieb des jeweiligen 
Multilevel-Umrichters. Bisher am haufigsten verwendete Varianten davon 
sind der Quasi-Zwei-Level-Betrieb (Q2LB) und der Quasi-Drei-Level- 
Betrieb (Q3LB). Grundsätzlich wäre immer möglich, einen Quasi-n-Level 
Betrieb mit n kleiner als die Anzahl an möglichen Spannungsniveaus 
N der jeweiligen Multilevel Topologie zu betreiben. Dabei werden nur 
die n-Spannungsstufen mit signifikanten Anteilen innerhalb einer Mo- 
dulationsperiode gestellt, so dass diese Spannungsstufen die Phasenaus- 
gangsspannung der Wechselspannung erzeugen. Der Begriff Quasi soll den 
Zusammenhang der geringeren Anzahl an möglichen Spannungsstufen 
verdeutlichen. In den letzten Jahren ist diese Betriebsart in den Fokus 
der Forschung gerückt, wobei diese Betriebsart allerdings nicht neu und 
seit einigen Jahren bereits veröffentlicht ist. Die kommerzielle Einführung 
von 1,2kV-Leistungshalbleitern basierend auf SiC machte diese Betriebs- 
weise interessant. Mit diesen verfügbaren Halbleitern bietet es sich an 
hochsperrende Halbleiter in der Mittelspannung durch viele Halbleiter 
mit geringerer Sperrspannung zu ersetzen. 

Als älteste bekannte Quelle des Quasi-n-Level Betriebs aus dem Jahr 2007 
sind die Veröffentlichungen [40] und [41] zu nennen. Dabei wurden bereits 
der Quasi-Zwei-Level und Quasi-Drei-Level Betrieb anhand eines NPCs 
vorgestellt. Bei vielen Multilevel Topologien folgten gleiche Ansätze und 


39 


Kapitel 3 Der Quasi-n-Level Betrieb eines Multilevel-Umrichters 


in Abschnitt 3.3 wird eine Ubersicht vorgestellt. Die grundlegende Idee 
ist gleichgeblieben und die angestrebten Vorteile dieses Betriebs sind ähn- 
lich. Da sich die Mehrheit mit dem Quasi-Zwei-Level-Betrieb (Q2LB) 
der jeweiligen Topologie beschäftigt hat, wird im folgenden Kapitel pri- 
mär nur dieser Betrieb beschrieben. Der Quasi-Drei-Level-Betrieb (Q3LB) 
ist in der Idee und den Vorteilen nicht anders als Q2LB und bringt 
lediglich die Vorteile eines Drei-Level Umrichters gegenüber eines Zwei- 
Level-Umrichters mit. Als allgemeine Vorteile eines Drei-Level Umrichters 
gegenüber eines Zwei-Level-Umrichters sind die mögliche gleichtaktfreie 
Ausgangsspannung, das geringere du/dt der Ausgangsspannung bei glei- 
cher Schaltgeschwindigkeit zu nennen. 


3.1 Idee des Quasi-Zwei-Level Betriebs 


Die Idee des Q2LB ist es einen Multilevel-Umrichter als einen Zwei- 
Level-Umrichter zu betreiben. Trotzdem möchte man die Vorteile des 
Multilevel-Umrichters nutzen und die Nachteile der Multilevel-Topologie 
begrenzen. Dabei verhält sich der Multilevel-Umrichter mit seiner Aus- 
gangsspannung ähnlich einem Zwei-Level-Umrichter. In Abb. 3.1 werden 
die Ausgangsspannungen der unterschiedlichen Umrichter für eine Modu- 
lationsperiode Tm gezeigt. Die Modulationsperiode ist beim Zwei-Level- 
Umrichter wie folgt definiert Tm = a wobei fs die Schaltfrequenz der 
Leistungshalbleiter ist. Für den Vergleich wird die Modulationsperiode 
Tm des konventionellen Betriebs des Multilevel-Umrichters gleich der Mo- 
dulationsperiode des Zwei-Level-Umrichters gewählt und diese entspricht 
nicht der Schaltfrequenz der Leistungshalbleiter. Die Schaltfrequenz dazu 
variiert je nach Modulationsprinzip, was hier nicht betrachtet wird. Die 
Umschaltbereiche wurden vergrößert gezeichnet, sodass der Unterschied 
zwischen den Betriebsarten ersichtlich ist. 

Wie in Abb. 3.1 dargestellt, schaltet der Zwei-Level-Umrichter bei PWM 


pro Modulationsperiode Tm immer von + Vo nach CR und zurück 


nach rc um. Es gibt auch Zwei-Level Modulationen, welche ihre Mo- 
dulationsperiode mit — Vx beginnen. Ein Multilevel-Umrichter schaltet 
bei PWM pro Modulationsperiode immer zwischen den nächstliegenden 
Spannungsniveaus um. In diesem Beispiel, mit einem 5-Level Umrichter, 
werden die Spannungsniveaus los und 0 V genutzt. 

Beim Q2LB wird, wie beim Zwei-Level-Umrichter, immer bei PWM pro 


Modulationsperiode Tm von EEN nach "7° und zurück geschaltet. 
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Abbildung 3.1: Vergleich einer idealen Ausgangsspannung eines Zwei-Level- 
Umrichters mit der eines Multilevel-Umrichters im konventio- 
nellen und Q2LB Betrieb 


Dabei werden beim Q2LB kurzzeitig alle möglichen Spannungsniveaus 
genutzt. Da beim Q2LB jede Spannungsstufe genutzt wird und somit 
immer alle Halbleiter pro Modulationsperiode geschaltet werden, ergibt 
sich bei dieser Betriebsart des Multilevel-Umrichters die Modulationspe- 
riode zu Tm = F Daher ist die Schaltfrequenz der Leistungshalbleiter im 
Multilevel-Umrichter bei allen Halbleitern identisch. 
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3.2 Vorteile des Quasi-Zwei-Level Betriebs 


In diesem Abschnitt wird der Q2LB eines Multilevel-Umrichters mit al- 
ternativen Lösungsansätzen verglichen. Hierfür wird der Q2LB sowohl 
mit dem Betriebsverhalten eines konventionellen Zwei-Level-Umrichters 
als auch mit dem konventionellen Betriebsverhalten eines Multilevel- 
Umrichters verglichen. Im Folgenden werden für die Betrachtung ein 
Multilevel-Umrichter und ein Zwei-Level-Umrichter mit gleicher maxi- 
maler Ausgangsspannungsamplitude und Stromwelligkeit betrachtet. Die 
passiven Komponenten im Umrichter sowie die Filter am Ausgang sind 
genauso Teil dieser Betrachtung. Eine Übersicht mit einer Bewertung von 
Eigenschaften der Umrichterart bzw. Betriebsarten wird in Tabelle 3.1 
dargestellt. Dabei lassen sich die Vorteile des Q2LBs zu den anderen Be- 
triebsarten bzw. der Umrichterart erkennen. 

Als größter Vorteil des Q2LBs gegenüber dem Zwei-Level-Umrichter ist 
die geringere Spannungsänderung du/dt am Phasenausgang zu nennen. 
Bei gleicher Filterwirkung können dadurch die du/dt-Filter am Ausgang 
kleiner gewählt werden. 

In [42] wurde ein Mittelspannungsumrichter mit Kabel und elektrischer 
Maschine auf der Ausgangsseite betrachtet. Es wurde das hochfrequente 
Verhalten der Quasi-Zwei-Level Spannung auf die unterschiedlichen Kom- 
ponenten — also Kabel und elektrische Maschine — analysiert. Die 
Überspannung der Ausgangsspannung ist beim Betrieb an Kabeln eine 
wichtige Größe, welche die Lebensdauer der Isolation beeinflusst. Bei den 
Simulationen wurde gezeigt [43], dass die Uberspannung durch den Q2LB 
genauso gering ist, wie beim konventionellen Betrieb. Bei den Messungen 
mit dem Hardwareprototyp mit hoher Zwischenkreisspannung in dieser 
Dissertation konnten die Simulationsergebnisse aus [43] messtechnisch va- 
lidiert werden. Mit dem Q2LB kann die Überspannung auch mit dem 
Einsatz von schnellschaltenden Halbleitern gering bleiben. 

Ein weiterer Aspekt ist die Gleichtaktspannung (common mode voltage) 
(CMV) in diesem Kontext. Bei einem Zwei-Level-Umrichter bildet sich 
bei einem dreiphasigen System immer eine CMV aus. Diese Spannung 
bildet sich aus der Summe der drei Phasenausgangsspannungen. Mit ei- 
nem Multilevel-Umrichter ist es möglich, keine CMV zu erzeugen. Beim 
Q2LB bildet sich, genauso wie bei einem Zwei-Level-Umrichter, eine 
CMV. Der Unterschied zwischen einem Zwei-Level-Umrichter und Q2LB 
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Tabelle 3.1: Ubersicht tiber Vorteile und Nachteile der unterschiedlichen Be- 
triebsarten 


Betriebsarten Zwei-Level | Quasi-Zwei-Level | Multilevel 


geringes du/dt - + + 


kleine Uberspannung - ER + 


kleine du/dt-Filter - + + 


geringe Sperrspannung = ER ER 


CMV - 0 + 

kleines THD - 0 + 
kleiner Sinusfilter - 0 + 
Kapazität im Umrichter + 0 - 
einfache Regelstruktur + +/- - 
einfache Modulation + 0/- - 


eines Multilevel-Umrichters ist das geringere du/dt und die kleinere Über- 
spannung in den Ausgangsspannungen, welche sich auch in der CMV 
auswirken. 

Weiter wurde in [42] anhand einer Auslegung für einen RLC-Filter — 
einen du/dt-Filter — gezeigt, warum dieser Filter kleinere passive Kom- 
ponenten haben kann, als bei einem vergleichbaren Zwei-Level-Umrichter 
mit gleicher Zwischenkreisspannung und gleicher Dämpfung des du/dt. 
Es wurde ebenfalls gezeigt, welchen Einfluss dabei die Stufenanzahl der 
Quasi-Zwei-Level Spannung auf den THD der Ausgangsspannung hat. 
Eine Reduzierung des THDs ist nicht durch den Q2LB im Vergleich zum 
Zwei-Level-Umrichter möglich. Denn es gibt immer noch genauso große 
Abweichungen der Spannungszeitflachen zu einer sinusförmigen Span- 
nung, wie bei einer Zwei-Level-Spannung an den Phasenausgängen. Somit 
lässt sich durch die Ausgangsspannungsform nicht der Sinusfilter verklei- 
nern im Vergleich zu einer konventionellen Multilevel- Ausgangsspannung. 
Allerdings ist es durch Einsatz von Serienschaltungen von Halbleitern mit 
geringeren Sperrspannungen in Multilevel Topologien als Ersatz von Halb- 
leitern mit großen Sperrspannungen im Zwei-Level-Umrichter möglich, bei 
gleichen Verlusten in den Halbleitern die Schaltfrequenz zu erhöhen. In 
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Li, netz Ly con 


Abbildung 3.2: Struktur eines dreiphasigen Sinusfilters mit LCL-Struktur 


[44] wurde diese beim Q2LB anhand des F1Cs analysiert und vorgestellt. 
Dabei wurden einmal die Sperrspannungen der Halbleiter unterschiedlich 
gewählt und die entsprechende Anzahl so verändert, dass die gleichen Aus- 
gangsspannungen realisiert werden konnten. Es wurde gezeigt, dass die 
Effizienz mit mehreren Halbleitern in Serienschaltung gesteigert werden 
kann. Zusätzlich wurden dabei unterschiedliche Halbleitermaterialien (Si, 
SiC und GaN) betrachtet. Bei größerer Anzahl an Halbleitern mit kleine- 
rer Sperrspannung steigt die Effizienz, allerdings steigen gleichzeitig die 
Kosten des Umrichters. Es werden für die weiteren Halbleiter ebenfalls 
zusätzliche Peripherie in Form von Gate-Treibern, zusätzliche Signalver- 
arbeitungskomponenten und aufwändigere Modulationen benötigt. Der 
Einsatz von anderem Halbleitermaterial als Silizium (Si) steigert die Ef- 
fizienz bei gleichbleibender Schaltfrequenz zusätzlich — allerdings erhöht 
es wiederum die Kosten. Der heutige Preis für Halbleiter aus SiC ist bei 
gleicher Sperrspannung und Stromtragfähigkeit höher. 

Weiterer Vorteil des Q2LBs beim Multilevel-Umrichter ist, dass bei 
gleichbleibender Verlustleistung im Umrichter die Schaltfrequenz der 
Leistungshalbleiter höher gewählt werden kann als bei hochsperrenden 
Halbleitern im Zwei-Level-Umrichter. Eine höhere Schaltfrequenz der 
Leistungshalbleiter führt zu einer anderen Auslegung des Sinusfilters am 
Ausgang. Ein üblicher Sinusfilter bei Netzanwendungen ist ein LCL-Filter 
- siehe Abb. 3.2. Die Dimensionierung der Komponenten (Leon, Lenetz 
und C;) hängt von einigen Parametern ab, allerdings ist der maximale 
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Stromrippel Îkippel,max signifikant. Dieser lässt sich nach [45] mit Glei- 
chung (3.1) bestimmen. 


2 U etz 
LRippel,max y 2 we (3.1) 


V6f cL netz 
Dabei wird in Gleichung (3.1) die wirksame Induktivität des Netzfil- 
ters aus den zwei Induktivitäten des LCL-Filters zusammengefasst- Ds = 
Lgcon + L£,netz. Bei Gleichung (3.1) ist ersichtlich, dass bei größerer Fre- 
quenz des Modulators f., welche beim Q2LB und Zwei-Level-Umrichter 
der Schaltfrequenz der Halbleiter f, entspricht, der Stromrippel sinkt. 
Somit kann bei gleichem zulässigen Stromrippel und THD die wirksame 
Induktivität des Filters Le bzw. Lf con kleiner gewählt werden. Die Wahl 
der Parameter La setz und Cf hängt nicht alleinig von der Schaltfrequenz, 
sondern auch von der Wahl der Resonanzfrequenz des LCL-Filters ab. Die 
Resonanzfrequenz ist allerdings ein Parameter, der in die Regelung des 
Ausgangsstroms eingreift [46]. Daher kann die Kapazität C; im LCL-Filter 
nicht gleich verkleinert werden, wie bei den Induktivitäten. Im Gesamt- 
system muss diese mit möglicher Lastveränderung, Regeldynamik und 
Stabilität betrachtet werden. 

Grundsätzlich lässt sich aus den Veröffentlichungen [45-47] schlussfolgern, 
dass bei höherer Schaltfrequenz der Sinusfilter kleiner werden kann. Al- 
lerdings lässt sich mit kleineren LCL-Filtern und höherer Schaltfrequenz 
nicht eine größere Effizienz des Gesamtsystems erreichen. In [48] wurde für 
unterschiedliche Schaltfrequenzen eines Zwei-Level-Umrichters jeweils ein 
passender LCL-Filter entworfen. Anschließend wurde die Effizienz für das 
Gesamtsystem unter Voraussetzung gleiches THD des Ausgangsstroms 
bei unterschiedlichen Schaltfrequenzen bestimmt. Die Verkleinerung der 
LCL-Komponenten und somit kleineren Verluste im Filter gleichen nicht 
die höheren Schaltverluste der Halbleiter bei höheren Schaltfrequenzen 
aus. Der Wirkungsgrad beider Versuchsreihen mit Si-Halbleitern und SiC- 
Halbleitern war bei der kleinsten gewählten Schaltfrequenz am höchsten. 
Im Vergleich zum konventionellen Multilevel Betrieb hat der Quasi-Zwei- 
Level-Betrieb einige Vorteile. Dabei ist der signifikanteste Vorteil, dass 
die notwendigen Kapazitäten im Umrichter kleiner werden. Die hohe 
Anzahl an vergleichsweise großen Kapazitäten in Multilevel-Umrichtern 
ist ein Grund für höhere Materialkosten eines Multilevel-Umrichters im 
Vergleich zu einem Zwei-Level-Umrichter. Eine Ausnahme davon ist der 
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3L-NPC, welcher nur einen geteilten Zwischenkreis in der Topologie ver- 
wendet. Beim FIC und MMC lassen sich die Kapazitäten im Umrichter 
durch den Q2LB deutlich reduzieren. Die Reduzierung und der Me- 
chanismus, welcher zur Reduzierung führt, unterscheiden sich bei den 
zwei Multilevel-Topologien. Beim FIC ist die Schaltgeschwindigkeit der 
Halbleiter entscheidend und beim MMC ist es die Schaltfrequenz der 
Halbleiter. Weitere Erläuterungen dazu folgen in Abschnitt 3.3 und Ab- 
schnitt 3.5. 

Als ein weiterer Vorteil wird in Veröffentlichungen zum Q2LB angeführt, 
dass die Regelung des Q2LBs leichter zu realisieren sei und wie bei einem 
Zwei-Level-Umrichter funktioniert [43, 49]. Für jede Multilevel-Topologie 
ist diese einzeln zu betrachten. Beim Q2LB des FICs stimmt diese Aussage 
und wird in Abschnitt 4.1.1 erläutert. Bei einem MMC stimmt die Aussage 
nur bedingt, da die Regelung genauso aufwendig wie beim konventionellen 
Betrieb ist — siehe dazu [35, 50]. Je nach Multilevel-Topologie wird mit 
der Regelung die Symmetrierung der Kondensatorspannungen und der 
Leistungsausgleich zwischen den verteilten Zwischenkreisen realisiert. 
Die Modulation eines Zwei-Level-Umrichters ist unter anderem aufgrund 
der geringeren Anzahl an Halbleitern im Vergleich zu einer Modulation 
eines Multilevel-Umrichters leichter zu realisieren. Beim Q2LB und kon- 
ventionellen Multilevel-Betrieb muss hier je nach Topologie unterschieden 
werden. Beim FIC ist die Modulation beim Q2LB genauso aufwendig, wie 
beim konventionellen Betrieb. Beim MMC sind die Q2LB-Modulationen 
weniger komplex als bei konventioneller Betriebsweise. Ein Vergleich 
wurde in [E5] präsentiert. 
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3.3 Übersicht bisheriger Forschung bei 
verschiedenen Multilevel-Umrichtern 


Der Q2LB ist eine Betriebsart, welche bei unterschiedlichen Multile- 
vel Topologien bereits untersucht wurde und noch Gegenstand aktueller 
Forschung ist. Eine im kommerziellen Einsatz befindliche Multilevel 
Topologie mit dieser Betriebsart gibt es bisher nicht. Im Folgenden 
wird die Übersicht der Forschung nach den in Abschnitt 2.1 und in 
Abb. 2.1 vorgestellten Gruppen beschrieben. In drei der vier Gruppen an 
Multilevel-Topologien sind bisher Forschungsansätze veröffentlicht wor- 
den. Alleinig bei Topologien der Gruppe verteilter Zwischenkreise mit 
Einspeisung gab es bisher keine Forschungsvorhaben zum Q2LB. 


3.3.1 Neutral Point Clamped (NPC) 


Bei dieser Gruppe an Topologien wurden zuerst die Veröffentlichungen 
[40] und [41] präsentiert. Darin wurden das Prinzip des Q2LBs beim 
NPC mit einer ersten Modulation mit Symmetrierungsalgorithmus und 
Messergebnissen präsentiert. Es wurde ein 5-Level NPC mit entwickel- 
tem Hardwareprototyp vorgestellt. Der Fokus lag darauf, die Probleme 
der bisher bekannten Symmetrierungsalgorithmen der Kondensatorspan- 
nungen zu vereinfachen. In [51] wurde eine verbesserte Modulation mit 
einem anderen Raumzeigeransatz präsentiert. Bei dieser Veröffentlichung 
wurde auch der Aspekt des Q2LBs zum Reduzieren der Kapazität im 
Zwischenkreis betrachtet. Allerdings wurde kein analytischer Ansatz zur 
Reduzierung der Kapazität präsentiert. 

In [52] wird der Q2LB beim Drei-Level NPC mit 10kV SiC-MOSFET 
verwendet. Der Fokus war die Serienschaltung von zwei Halbleitern mit 
Hilfe des Q2LBs in Drei-Level Ausführung zu realisieren. Die verwendete 
Modulation und der Symmetrierungsalgorithmus basieren auf [40]. Ein 
Vergleich bei Drei-Level Ausführung des NPCs und FlCs wurde ebenso 
in [52] veröffentlicht. 


3.3.2 Flying Capacitor Umrichter (FIC) 


Beim FIC wurde zuerst die Veröffentlichung [44] präsentiert. In dieser Ver- 
öffentlichung wurden die Möglichkeiten des Q2LBs und Q3LBs beim FIC 
aufgezeigt. Der Fokus war auf der Kostenabschätzung in Abhängigkeit der 
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erreichbaren Effizienz des Umrichters. Auf Grundlage der Veröffentlichung 
wurden in weiteren Veröffentlichungen [E1, 53, 54] eine Herleitung für die 
Kondensatorauslegung präsentiert. Weiter wurden erste Messergebnisse in 
[44] von einem Niederspannungsprototyp präsentiert. In den Veröffentli- 
chungen [E1, 53, 54] wurden zeitgleich in den nächsten Jahren unabhängig 
von einander mögliche Modulationsverfahren und Symmetrierungsalgo- 
rithmen vorgestellt. Die Motivation war ähnlich, nur die Anwendungen 
unterschieden sich. 

In [53] wurde mit einem 5-Level FIC mit 10kV SiC-MOSFET ein nahezu 
idealer Schalter für bis zu 40kV mit dem Q2LB präsentiert. Die Anwen- 
dung dieses Schalters ist der Ersatz einer Halbbrücke bei einer DAB für 
40 kV-DC-Spannung. Eine Auslegung der Komponenten von Halbleitern, 
Kühlung, Isolation und Kondensatoren sowie ein Modulationsverfahren 
und Symmetrierungsalgorithmus wurden präsentiert. Im Fokus stand die 
Betrachtung aller Aspekte, um das Konzept mit einem Hardwareprototyp 
realisieren zu können. 

In [54] wurde der Q2LB mit einem 5-Level FIC simuliert. Ein Sym- 
metrierungsalgorithmus mit detaillierter Erläuterung wurde vorgestellt. 
Es wurden Simulationsergebnisse der Kondensatorspannungsverläufe, der 
Ausgangsströme und Spannungen präsentiert. Dabei war der Fokus auf 
der Demonstration des Symmetrierungsalgorithmus und der möglichen 
Einstellung des du/dt am Phasenausgang. 

In [E1] wurde der Q2LB bei einem 5-Level FIC als dreiphasiger Umrichter 
für Netzanwendungen in der Mittelspannung präsentiert. Ein Konzept des 
Q2LBs mit Modulationsprinzip, Symmetrierungsalgorithmus und Herlei- 
tung der notwendigen Kapazität bei den Kondensatoren im Umrichter 
wurde vorgestellt. Ein Fokus war die Reduzierung der Kapazität bei die- 
ser Betriebsart im Vergleich zum konventionellen Betrieb. 

Später wurde in der Veröffentlichung [55] eine grundlegende Bewertung 
der Möglichkeiten des Q2LBs mit dem FIC für Mittelspannungsanwen- 
dungen veröffentlicht. Als Anwendungen wurde der Einsatz als DC/AC- 
Wandler am Netz oder als Einsatz in einem isolierten DC/DC-Wandler 
als Ersatz für eine Halbbrücke betrachtet. 

In [56] wurde ebenfalls der Q2LB mit dem FIC als DC/DC-Wandler 
mit Mittelspannung untersucht. Ein Drei-Level Prototyp mit 1,2kV SiC- 
Halbleitern für 30kW wurde aufgebaut. Dieser Prototyp wurde bis zu 
einer Zwischenkreisspannung von 1,3kV betrieben und zugehörige Mess- 
ergebnisse wurden präsentiert. 
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In [57] wurde ein verbesserter und sich für die Leistung des Ausgangs 
anpassender Symmetrierungsalgorithmus vorgestellt. Dabei wurde ein 
Symmetrierungsalgorithmus für den Leerlauf vorgestellt, was die Möglich- 
keit einer Symmetrierung unabhängig vom Ausgangsstrom des Umrichters 
ermöglicht. Das Prinzip des Algorithmus wurde mit zwei unterschiedli- 
chen 5-Level FlCs mit 150 V GaN-Halbleitern validiert. Weiter wurde mit 
den Erkenntnissen aus Kondensatorspannungsabweichung und notwen- 
diger Kapazität diese für SiC-Halbleiter mit höheren Sperrspannungen 
hochskaliert. 

In Abschnitt 4.1 wird im Detail auf alle Aspekte des Q2LBs beim FIC 
eingegangen. 


3.3.3 Modular Multilevel Converter (MMC) 


Der Q2LB wurde am Beispiel eines MMCs erstmalig in [58] beschrie- 
ben. In der Veröffentlichung wurde der Q2LB beim MMC für einen 
Höchstleistungs-DC-Transformator betrachtet. Dabei war der Fokus auf 
der Reaktion auf DC-Fehlerfällen. Jedoch wurden die Vorteile des Q2LBs 
mit kleinerer Kapazität in den MMC-Zellen hervorgehoben. 

Mit den Veröffentlichungen [59] und [49] begann ein anderes Forschungs- 
vorhaben. Dabei sind die weiteren Veröffentlichungen [60], [61], [62] und 
[50] entstanden. Der Q2LB des MMCs wurde im Gesamtsystem betrach- 
tet. Ein Fokus war die Regelung des MMCs mit dieser Betriebsart. Es 
wurde genauso betrachtet, wie viel die Kapazität in den MMC-Zellen 
reduziert werden kann. Die angedachte Anwendung war ein Mittelspan- 
nungsumrichter für Motoranwendungen. Allerdings wurden bisher nur 
Messergebnisse mit Niederspannung veröffentlicht. Der Q3LB des MMCs 
wurde in der Veröffentlichung [63] präsentiert. 

Weiter wurde der Einsatz des Q2LBs eines MMC Zweiges im Einsatz 
als DC/DC-Transformator in [64] betrachtet. In der zugehörigen Veröf- 
fentlichung [35] wurden unterschiedliche Regelungen von Multi-Terminal 
MMC-Systemen und deren Optimierung betrachtet. 

In [65] wurde ein Regelkonzept zur Symmetrierung der Kondensatorspan- 
nungen präsentiert. Der Ansatz die Regelung und Modulation zu vereinen 
wurde gewählt. Dieser Ansatz wurde mit Simulationsergebnissen demons- 
triert. 

In [66] wurde ein ganz anderer Ansatz zur Regelung des Q2LBs des MMCs 
vorgestellt. Es wurde eine Modellanalyse mit modellprädiktivem Regler 
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und dazugehörigen Simulationsergebnissen präsentiert. Eine Trennung in 
einzelne Regelungen für unterschiedliche Aufgaben existiert nicht mehr. 
Wie beim Q2LB des FlCs gibt es den Ansatz den MMC als Ersatz für 
eine Halbbrücke bei einer DAB einzusetzen. Diese wurde in [67] und [68] 
vorgestellt. Bei dieser Anwendung ist die Quasi-Zwei-Level Spannung für 
die DAB nachteilig, weil die stufenförmige Phasenspannung den Kom- 
mutierungsvorgang verlangsamt. Die Vorteile des Q2LBs sind bei dieser 
Anwendung nicht wirksam. 


50 


Kapitel 3 Der Quasi-n-Level Betrieb eines Multilevel-Umrichters 


3.4 Quasi-Zwei-Level Betrieb des Modularen 
Multilevel Umrichters 


Die beim Q2LB meist untersuchte Topologie ist der MMC und danach 
der FIC. Beide Topologien haben einander gegenübergestellt unterschied- 
liche Vorteile bedingt durch ihre Struktur. Zum Verständnis des folgenden 
Vergleichs wird hier ein Einblick in den Q2LB des MMCs gegeben. 


3.4.1 Prinzip beim Quasi-Zwei-Level Betrieb des 
Modularen Multilevel Umrichters 


In Abb. 3.3 ist eine Ausgangsspannung eines MMCs mit Q2LB nach dem 
Prinzip aus [50] gezeigt. In der Abbildung wurden die Bezeichnungen 
nach Nomenklatur dieser Arbeit eingezeichnet. In der Quasi-Zwei-Level 
Ausgangsspannung sind die zwei unterschiedlichen Periodendauern der 
Modulationsperiode Tm und der Modulationsträgerperiode T, erkennbar. 
Im Abstand von T, wird immer eine Zelle eines Zweiges geschaltet. Die 
mittlere Schaltfrequenz der einzelnen Zellen ergibt sich aus fs = we 


Davon unabhängig ist die Modulationsperiode Tm, welche die Zwei-Level 
Ausgangsspannung erzeugt. Auf diese Periode wird der Aussteurungsgrad 
d. bezogen. Die Dauer des Kommutierungsvorgangs der Zwei-Level Span- 
nung beträgt te = (Mzweig — 1) - Te. 

Wie beim konventionellen Betrieb ist eine Sortierung der Zellen inner- 
halb der Zweige nötig. Dabei wurde in [50] ein Algorithmus präsentiert. 
Es werden dabei in Abständen von T, die Anzahl der Zellen pro Zweig 
im jeweiligen Schaltzustand geändert. Die Sortierung folgt dem gleichen 
Prinzip wie beim konventionellen Betrieb - es wird immer abwechselnd 
eine Zelle zum Auf- bzw. Entladen in den Ausgangsstrompfad geschal- 
tet. Dieses Verhalten wirkt sich auf die Ausgangsspannung aus, was den 
Spannungsrippel erzeugt. 

Zusätzlich ist auch eine Energie- und Symmetrierungsregelung für die 
Minimierung der Kapazitäten in den Zweigen, wie beim konventionel- 
len Betrieb, notwendig. Näheres kann in kurzer Form in [E5] bzw. in 
ausführlicher Form in [50] nachgelesen werden. Die Energieregelung und 
Symmetrierungsregelung besteht aus verschiedenen Reglern und dazu 
noch einer unterlagerten Stromregelung. Beim Q2LB ist es, wie beim kon- 
ventionellen Betrieb, nötig, den Leistungsausgleich zwischen den Phasen 
untereinander und dem Eingang und Ausgang zu regeln. 
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U shave —  Quasi-Zwei-Level Ausgangsspannung 


ts 


Abbildung 3.3: Prinzip der Modulation der Ausgangsspannung beim Q2LB des 
MMCs 
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3.4.2 Auslegung der Bauteile bei Quasi-Zwei-Level 
Betrieb des Modularen Multilevel Umrichters 


Bei Multilevel-Umrichtern kann durch den Q2LB die Kapazität der 
Kondensatoren im Umrichter verkleinert werden. Die Leistungshalblei- 
ter bilden kein Einsparungspotential und die Ausgangsfilter bzw. deren 
Auslegung unterscheidet sich nicht bei gleicher Ausgangsspannungsstu- 
fenanzahl und Modulationsfrequenz. 

Beim MMC unterliegt die Wahl der minimalen Kapazität einigen Ab- 
hängigkeiten. Nach der Auslegung aus [50] kann die Kapazität mit 
Gleichung (3.2) für den Q2LB berechnet werden. Dabei wurde die No- 
menklatur angepasst. 


2 ( AW,weig,max 


Cmoa = Ke ` ` 
Ur. max” = U. min” leie 


+ AW mod,max) (3.2) 


Die Kapazität ist von der zulässigen Kondensatorspannungsänderung 
AUc abhängig. Genau genommen ist beim MMC die Abhängigkeit die 
quadratische Abweichung U. max” — Uc.min?. Weiter ist die Kapazität von 
der maximalen Zweigenergieschwankung AW,weig,max und der Energie- 
schwankung der Zellen innerhalb eines Zweiges AWmod,max durch das 
versetzte Schalten der Module beim Q2LB abhängig. 

Der Anteil der maximalen Zweigenergieschwankung AWzweigmax kann 
mit Gleichung (3.3) berechnet werden. 


1 P A 
a Lyweig x (Iphase T N 5 (3.3) 


AW ,weig,max = 2 


Die Einflussfaktoren sind der maximale Ausgangsstrom ee und der 
zulässige Strom zwischen den Zweigen re zum Symmetrieren. Als 
zulässigen Strom zwischen den Zweigen I zweig,sym ZUM Symmetrieren wird 
bis zu 60% des Ausgangsstroms in [50] gewählt. Zusätzlich ist beim MMC 
die Zweigenergieschwankung von der Zweiginduktivität abhängig, welche 
mit Gleichung (3.4) abgeschätzt werden kann. 


1— dmax Izwei „Sym 
T Ser (3.4) 


Liweig < f SS TR 
2 (Iphase + Feed 
ZE 
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Die Zweiginduktivität Lzweig hängt von der gewählten Modulationsfre- 


quenz fe = x und dem maximalen Aussteurungsgrad dmax sowie dem 


Ausgangsstrom Thise und dem zulässigen Strom zwischen den Zweigen 
RR ab. Damit gibt es beim Einfluss der Zweigenergieschwankung 
eine gekoppelte Abhängigkeit. 

Die Energieschwankung der Zellen innerhalb eines Zweiges AW mod,max 
kann mit Gleichung (3.5) bestimmt werden. 


AW mod,max = (Mzweig zZ 1) : Te R U. max ` EE + Treesa (3.5) 


Die Abhängigkeiten sind die Zellanzahl, also die Anzahl an möglichen 
Modulationszeiten T, für die einzelne Zelle, die eigentliche Modulations- 
zeit Tm, die maximale Kondensatorspannung U. max und die Summe der 
Ströme Tias SR e 

Wenn die Auslegung der Kapazität beim konventionellen Betrieb des 
MMCs betrachtet wird, kann die Kapazität beim Q2LB um das 10— 
bis 100-fache verkleinert werden [59]. Die Kapazität beim konventio- 
nellen Betrieb ist ebenfalls vom Energiehub in den Zweigen bzw. Zellen 
und der zulässigen Spannungsänderung abhängig [32]. Nachgelagert ist 
die Zweiginduktivität genauso abhängig von der Modulationsfrequenz 
bzw. der Schaltfrequenz, der Zweigspannung und den Zweigströmen. 
Bei magnetisch gekoppelten Zweigdrosseln entfällt die Abhängigkeit vom 
Ausgangsstrom und es bleibt nur die Abhängigkeit der Ströme zur Sym- 
metrierung [29, 32], was beim Q2LB direkt zu einer Verkleinerung führen 
würde. 

Bei optimierten Ansätzen mit möglich größeren oder anderen Verläufen 
der Ströme zur Symmetrierung nach [33], kann genauso die Kapazität 
verringert werden und es können alle Vorteile des MMCs mit Multile- 
vel Ausgangsspannung ausgenutzt werden. Wie viel kleiner die Kapazität 
mit dem Ansatz aus [33] sein wird, kann nicht abschließend eingeschätzt 
werden und könnte in folgenden wissenschaftlichen Arbeiten zum MMC 
betrachtet werden. 
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3.5 Vergleich Quasi-Zwei-Level-Betrieb bei FIC 
und MMC 


Der Q2LB des FICs sollte mit dem Q2LB des MMCs verglichen werden. 
Die verschiedenen Topologien sind die zwei meistuntersuchten Multilevel- 
Topologien beim Q2LB und unterscheiden sich in vielen Eigenschaften. 
In [E5] wurde bereits ein Vergleich der Symmetrierung und Regelung 
vorgenommen. Im folgenden Kapitel sollte konkret an den Parametern 
des aufgebauten Hardwareprototyps ein Vergleich vorgenommen werden. 
Daher wurde ein MMC mit Halbbriickenzellen mit gleicher Eingangsspan- 
nung Up, Ausgangsleistung Pac und Ausgangsspannungsstufenanzahl N 
konfiguriert. 


3.5.1 Exemplarischer Vergleich Q2LB FIC mit Q2LB 
MMC 


Der Vergleich wurde mit jeweils einem dreiphasigen Umrichtersystem von 
MMC und FIC durchgeführt. 

Im ersten Schritt wurde fiir den MMC die notwendige Anzahl an Halblei- 
tern und Kondensatoren bestimmt. Die Anzahl an Zellen wurde pro Zweig 
M;weig = 8 gewählt, damit eine 7-Level Ausgangsspannung erzeugt wer- 
den kann. Damit ergibt sich eine minimale Kondensatorspannung U. min 
von 500V mit der festgelegten Eingangsspannung Ug von AkV beim 
MMC. Die maximale Kondensatorspannung U. min wurde gleich der ma- 
ximalen Kommutierungsspannung Ukom = 800 V beim FIC gewählt. 

Für den Vergleich wurde die Energiemenge der Kondensatoren im Um- 
richter für jeweils den Q2LB und konventionellen Multilevel-Betrieb 
berechnet. 

Beim FIC wurde die Energiemenge mit Gleichung (2.10) berechnet. 
Die Kapazität des Zwischenkreises wurde mit der Auslegung in Ab- 
schnitt 5.2.1 gemäß der jeweiligen Schaltfrequenz für beide Betriebsarten 
bestimmt. Beim Q2LB beträgt die Kapazität der Kondensatoren kon- 
stant 1 pF, weil die Schaltgeschwindigkeit unabhängig der Schaltfrequenz 
gewählt werden muss. Für den konventionellen Multilevel-Betrieb wurde 
die Kapazität mit Gleichung (2.8) aus [12] für die jeweilige Schaltfrequenz 
berechnet. Bei beiden Betriebsarten existiert eine Abhängigkeit der En- 
ergiemenge von der Schaltfrequenz. Allerdings ist die Abhängigkeit des 
konventionellen Multilevel-Betriebs größer. 
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Tabelle 3.2: Übersicht über verwendete Parameter des Vergleichs 


Parameter FIC MMC 
N-Level 7 7 
Halbleiter pro Phase 12 32 
Kondensatoren pro Phase | 5 + ZK 16 
I phase 150 A 150 A 
Ug 4kV AEN 
Pac 420kW | 420kW 
Uemin e 500 V 
U. max - 800 V 
AUc max 150 V 


Für den MMC wurde die Energiemenge mit Gleichung (3.6) berechnet. 
1 
Wo =6- M zweig g 2 ` ed ` Ures (3.6) 


Dabei wurde die notwendige Kapazität der Zelle für den Q2LB mit der 
Auslegung nach Abschnitt 3.4.2 aus [50] für die jeweilige Schaltfrequenz 
der Halbleiter berechnet. Es wurde dabei angenommen, dass die Modulati- 
onszeit Tm gleich (Mzweig— 1): Te entspricht. Beim konventionellen Betrieb 
wurde die Kapazität der Zellen mit der Auslegung nach [29] abgeschätzt. 
Für jede Zelle wurde eine Kapazität Cmoa von 600pF unabhängig der 
Schaltfrequenz der Halbleiter berechnet. 

In Tabelle 3.2 ist eine Übersicht der verwendeten Parameter für den Ver- 
gleich dargestellt. 

Die Ergebnisse des Vergleichs werden in Abb. 3.4 gezeigt. Die Energie- 
menge in den Kondensatoren des Umrichters beim Q2LB des FlCs ist 
ab einer Schaltfrequenz von 2kHz am geringsten. Davor hat der MMC 
mit dem konventionellen Betrieb eine kleinere Energiemenge. Der kon- 
ventionelle Betrieb des FlCs und der Q2LB des MMCs haben mit den 
angewendeten Randbedingungen des Hardwareprototyps eine größere in- 
tegrierte Energiemenge. 
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Abbildung 3.4: Energiemenge der im Umrichter integrierten Kondensatoren in 
Abhängigkeit der Schaltfrequenz der jeweiligen Halbleiter 
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3.5.2 Resiimee Q2LB des MMCs und FICs 


Der Q2LB des FICs ist gegenüber dem Q2LB des MMCs in den Anwen- 
dungsgebieten und der Ausgangsspannungsstufenanzahl, in denen der FIC 
sinnvoll als Topologie betrieben werden kann, klar im Vorteil. In Aus- 
gangsspannungsstufenanzahl von bis zu 9-Stufen beim Q2LB kann der 
FIC sinnvoll eingesetzt werden. Durch die begrenzte Sperrspannung der 
verfügbaren Leistungshalbleiter ist der FIC auf einen möglichen Span- 
nungsbereich fiir die Anwendungsgebiete beschrankt. 

Beim FIC werden grundsätzlich weniger Halbleiter für die gleiche An- 
zahl an Ausgangspannungsstufen benötigt und die Frequenz der Q2LB- 
Ausgangsspannung kann identisch gewählt werden. Die notwendige Ka- 
pazität der Kondensatoren hängt von der Schaltgeschwindigkeit der 
einzelnen Halbleiter ab, so können die Vorteile von schnell schaltenden 
Halbleitermaterialien genutzt werden. Die Reduzierung erfolgt durch die 
kurze Leitdauer t.. bei der die Kondensatoren den Ausgangsstrom leiten 
müssen. 

Beim MMC ist die Leitdauer eines Kondensators größer als beim FIC, weil 
nur in Abständen von T, entschieden werden kann, ob der Ausgangsstrom 
durch einen Kondensator fließt oder nicht. Die Schaltfrequenz selbst hat 
beim FIC keinen Einfluss auf die Kondensatoren und kann beliebig nach 
anderen Kriterien gewählt werden. Beim MMC muss die Schaltfrequenz 
möglichst groß sein, damit die Kapazität der Kondensatoren verkleinert 
werden kann. 

Die Regelung und Modulation beim Q2LB des FICs lässt sich deutlich 
leichter im Vergleich zum Q2LB des MMC s realisieren. Es sind keine wei- 
teren Regelungen oder Symmetrierungen zwischen den einzelnen Phasen 
nötig. Alle Modifizierungen befinden sich in der Modulation, die aus zwei 
Teilen besteht, der Symmetrierung der Kondensatorspannungen und den 
Sinus-Dreieck-Modulatoren für jede Kommutierungszelle. 

Beim MMC besteht die Regelung aus unterschiedlichen Reglern, welche 
alle ausgelegt und aufeinander abgestimmt werden müssen. Die Implemen- 
tierung der Regelung ist voraussichtlich genauso aufwendig, wie bei einem 
konventionellen Betrieb. Die Implementierung einer MMC-Regelung nach 
[32] wurde selbst durchgeführt und hat nicht mehr Komponenten als beim 
Q2LB. Die Auslegung der Regelkreise und Wahl der Leistungstransfor- 
mationen ist die große Herausforderung, diese wird beim Q2LB nicht 
einfacher. Für einen fairen Vergleich sollte noch erwähnt werden, dass 
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die Implementierung und Methodik der Modulation des Q2LBs des FlCs 
ahnlich aufwendig im Vergleich zum konventionellen Betrieb ist. 

Die Einschränkung auf eine Stufenanzahl von 9-Level als Grenze der kla- 
ren Vorteile des FlCs besteht, weil sonst die Komplexität zu hoch ist. 
Das hat mit den Eigenschaften des FlCs zu tun. Mit der Stufenanzahl N 
steigt die Anzahl an Schaltungskombinationen nicht linear, sondern mit 
2-1 an. Damit werden die Symmetrierungsalgorithmen je nach Variante 
in der Implementierung deutlich aufwendiger. Beim MMC ist der Auf- 
wand für die Regelung unabhängig von der Anzahl an Zellen und bei der 
Sortierung steigt der Aufwand deutlich geringer mit der Anzahl an Zellen 
als beim FIC. Weiter steigt bei gleicher Uxom die Zwischenkreisspannung 
und die Isolationsspannung der Komponenten der Kommutierungszellen. 
Die Isolation hat dabei technische Grenzen im Bereich von 5kV bis 10kV 
innerhalb einer Baugruppe, um eine schnelle Kommutierung und geringe 
Überspannungen zu erreichen. 

Beim FIC mit größeren Spannungsstufen ergibt sich je nach Modulations- 
verfahren eine ungleichmäßige Spannungsbelastung beim konventionellen 
Betrieb [12]. Dieser Nachteil ist beim Q2LB nicht gegeben, da die Sym- 
metrierung keine Abhängigkeit vom Aussteuergrad bei der Auswahl der 
Schaltzeitpunkte besitzt. 

Beim MMC muss die Isolationsspannung in der Baugruppe nur in Ab- 
hängigkeit der Kommutierungsspannung gewählt werden. Die Isolation 
der hohen Betriebsspannung wird auf Systemebene durch die Anordnung 
der Zellen realisiert. 

In Anbetracht des Vergleichs und der Analyse des MMCs mit dem Q2LB 
aus [50] ist deutlich geworden, dass bei Anwendungen im Spannungsbe- 
reich von bis zu 10kV und im einstelligen Bereich der Ausgangsspan- 
nungsstufenanzahl eindeutig der FIC mit Q2LB zu bevorzugen ist. Wenn 
es um größere Spannungen oder Stufenanzahlen geht, sollte abgewogen 
werden, ob der Q2LB des MMCs gegenüber dem konventionellen Betrieb 
in der Anwendung noch Vorteile bietet. Im Detail sollte bei solch ho- 
hen Betriebsspannungen der Vorteil, welcher der Q2LB des MMCs mit 
den kleineren Kapazitäten mit der deutlich schlechteren Zwei-Level Aus- 
gangsspannung für den Sinusfilter am Ausgang abgewogen werden. 
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Kapitel 4 


Der Quasi-n-Level Betrieb 
des Flying Capacitor 
Umrichters 


In diesem Kapitel werden zwei Quasi-n-Level Betriebsweisen beschrieben. 
In Abschnitt 4.1 wird der Quasi-Zwei-Level-Betrieb (Q2LB) und in Ab- 
schnitt 4.2 der Quasi-Drei-Level-Betrieb (Q3LB) beschrieben. Der Fokus 
wurde auf den Q2LB des FICs gesetzt. Für den Quasi-Drei-Level Betrieb 
sind lediglich Anderungen des Modulationsprinzips, Symmetrierungsalgo- 
rithmuses und der Auslegung eines Kondensators pro Phase notwendig. 
Die Unterschiede werden in Abschnitt 4.2 beschrieben. 


4.1 Der Quasi-Zwei-Level Betrieb des Flying 
Capacitor Umrichters 


Der Q2LB ist eine der zwei Quasi-n-Level Betriebsweisen des FlCs, 
welche im Rahmen dieser Dissertation untersucht wurden. Bei dieser Be- 
triebsweise wird der FIC, soweit es möglich ist, wie ein konventioneller 
Zwei-Level-Umrichter betrieben. In diesem Kapitel werden die folgenden 
Abschnitte immer am Beispiel des einphasigen 5-Level FlCs erläutert. 
Obwohl der aufgebaute Prototyp ein dreiphasiger 7-Level FIC ist, wer- 
den in diesem Kapitel das Funktionsprinzip und die Reglungsstruktur 
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Abbildung 4.1: Struktur des FlCs 


anhand eines einphasigen 5-Level FlCs erläutert. Die Ausführungen wer- 
den so übersichtlicher und lassen sich direkt auf den dreiphasigen Prototyp 
übertragen. 

In Abb. 4.1 wird der FIC mit der Nomenklatur der Ströme und Span- 
nungen, welche für die folgenden Abschnitte gilt, gezeigt. Im Folgenden 
wird immer von den korrespondierenden Halbleitern, der kleinsten mögli- 
chen Kommutierungszelle und von einem Power Electronic Building Block 
(PEBB) gesprochen. Für den aufgebauten Prototyp wird in Abschnitt 5.1 
detailliert beschrieben, was unter diesem Konzept zu verstehen ist. Bei 
der Nomenklatur werden die PEBB durchnummeriert und der Index H 
bzw. L gibt an, welcher der beiden Halbleiter gemeint ist. Beispielsweise 
ist PEBB2,H die Bezeichnung des oberen Halbleiters der zweiten Stufe. 
Wenn angegeben wird, dass PEBB2 den Zustand H hat, dann ist der 
obere Halbleiter eingeschaltet. Die Anwendung für die Nomenklatur ist 
der einphasige Betrieb mit einphasiger Wechselspannung. Daher wird der 
Zwischenkreis geteilt und der Bezugspunkt 0 eingeführt. Auf dieses Po- 
tential wird die Ausgangsspannung bezogen. Die Wahl des Bezugspunkts 
0 am Minuspol der Zwischenkreisspannung wäre genauso möglich. Für 
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Abbildung 4.2: Struktur der Stromregelung eines einphasigen FlCs bei Q2LB 


die Modulation und die Symmetrierungsalgorithmen stellt dies in der Im- 
plementierung keinen Unterschied dar. Die Abbildungen in den folgenden 
Kapiteln betrachten den einphasigen Betrieb mit Wechselspannung und 
Wechselstrom. 


4.1.1 Regelung des Umrichters im Quasi-Zwei-Level 
Betrieb 


Das Ziel des Q2LBs ist, den Multilevel-Umrichter wie einen Zwei-Level- 
Umrichter zu betreiben. Dieses Ziel beinhaltet auch die Regelung des 
Umrichters, welche bei jedem Multilevel-Umrichter in zwei Bereiche ge- 
teilt werden kann. 

Das ist die Regelung der eigentlichen Anwendung, welche in einer Kaska- 
denstruktur einen überlagerten Regelkreis bilden kann oder einen paralle- 
len Regelkreis, wie er beispielsweise bei einem MMC realisiert wird. Somit 
verfügt jeder Multilevel-Umrichter über eine Schnittstelle innerhalb der 
Regelung, welche die Anwendungsregelung für die Übergabe der Sollwerte 
nutzt. Bei den unterschiedlichen Multilevel-Umrichtern unterscheiden sich 
diese Schnittstellen und Strukturen. Beim FIC ist diese Schnittstelle zur 
Übergabe der Sollwerte direkt die Übergabe des Aussteuergrads, wie beim 
konventionellen Zwei-Level-Umrichter. Das unterscheidet sich beim Q2LB 
zum konventionellen Betrieb des FlCs nicht. Die Struktur der Regelung 
des Q2LBs des FlCs wird in Abb. 4.2 dargestellt. Es stellt in der ein- 
fachsten Form eine einphasige Ausgangsstromregelung für eine Last als 
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Abbildung 4.3: Struktur der Stromregelung mit Modulation eines einphasigen 
5-Level FlCs bei Q2LB 


Regelstrecke dar. Der Regler wird in diesem Fall als PI-Regler dargestellt, 
der nach üblichen Auslegungsverfahren ausgelegt werden kann. Wenn am 
Ausgang eine Sinusgröße eingeregelt werden soll, muss für den PI-Regler 
die Messgröße in ein rotierendes Koordinatensystem transformiert wer- 
den, dass keine bleibende Regelabweichung bleibt. Der Umrichter mit 
integrierter Modulation kann analog zum Zwei-Level-Umrichter als Tot- 
zeit modelliert werden. Die Last im Regelkreis ist der Sinusfilter des 
Umrichters, welche üblicherweise als PT1-Glied modelliert wird. Die Mes- 
sung des Ausgangsstroms gehört zum vollständigen Regelkreis hinzu. Die 
mögliche maximale Regeldynamik wird durch die Totzeit und die Mes- 
sung des Ausgangsstroms begrenzt. Letztendlich ist die Regelstruktur des 
Q2LBs beim FIC identisch zu der eines Zwei-Level-Umrichters. 

Der Unterschied zu einem Zwei-Level-Umrichter verbirgt sich im Block 
des Umrichters. In Abb. 4.3 wird dieser Block detaillierter ausgeführt. Er 
beinhaltet die Modulation und die Kondensatorspannungsmessung sowie 
den eigentlichen FIC. Die Modulation mit den zwei Teilen — dem Sym- 
metrierungsalgorithmus (SY) und den Modulatoren (Mod) — wird in den 
folgenden Abschnitten beschrieben. Die Kondensatorspannungsmessung 
ist für die Symmetrierung der Kondensatorspannungen notwendig. Somit 
existiert beim Q2LB eine unterlagerte Schleife, welche für den Betrieb 
erforderlich ist. Die Dynamik des Symmetrierungsalgorithmus und der 
Schaltfrequenz bzw. Modulationsfrequenz entspricht der Totzeit, welche 
für den Umrichter angenähert wird. 
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4.1.2 Modulationsprinzip des Quasi-Zwei-Level Betriebs 


Die Modulation des Q2LBs des FlCs wird mit einem Multi-Carrier Ver- 
fahren realisiert. Dies ist eine Erweiterung des klassischen Sinus-Dreieck- 
Modulation-Verfahrens. Jedes PEBB hat sein eigenes Tragersignal also 
einen eigenen Sinus-Dreieck-Modulator. Beim Q2LB wird immer pro 
Modulationsperiode zwischen + Ut nach — SC und zurück zu + x um- 
geschaltet. 

In Abb. 4.4 ist das Modulationsprinzip dargestellt. Die Darstellung ist 
nicht im gleichen zeitlichen Maßstab abgebildet. Die Zeitpunkte des 
Umschaltens der einzelnen PEBB sind vergrößert dargestellt. Der Aus- 
steuergrad dı für Phase 1 ist ein Beispiel des folgenden Aussteurungsgrads 
d,. Die Aussteuergrade d. a der unterschiedlichen PEBB unterscheiden 
sich voneinander, damit die PEBB zu unterschiedlichen Zeiten schalten 
und sich die Multilevel-Spannungsstufenform ergibt. Der Index y steht für 
das jeweilige PEBB in der Phase x. Der zeitliche Abstand zwischen den 
Umschaltungen ist die Zeit pro Multilevel Spannungsstufen t,. Die Zeit 
tp muss größer sein als die Schaltdauer eines Halbleiters ts, damit sich die 
Kommutierungszelle möglichst innerhalb eines PEBBs befindet. Weiter 
kann mit einer Mindestlänge von tp die resultierende Spannungsände- 
rung du/dt am Ausgang begrenzt werden. Die Summe der Verweildauer 
in allen Multilevel Spannungsstufen (t,) ist die Dauer des eigentlichen 
Umschaltvorgangs t.. Beim Zwei-Level-Umrichter wäre diese äquivalent 
zur Summe aus Schaltzeit und Verriegelungszeit einer Halbbrücke. 

Die einzelnen Aussteuergrade d. der PEBB befinden sich in einem 
gleichbreiten Band um den Aussteuergrad dz. Die erste Umschaltung 


erfolgt um Ze zeitlich vorgezogen. Die letzte Umschaltung erfolgt um 


E zeitlich askelen, damit die Spannungszeitfläche des Q2LBs der 
Zwei-Level Ausgangsspannungszeitfläche entspricht. Die Länge von tp 
und die Berechnung der einzelnen Aussteuergrade dy wird durch den 
gewählten Symmetrierungsalgorithmus festgelegt. Mit den einzelnen Aus- 
steuergraden dy wird die Schaltfolge der Halbleiter festgelegt bzw. die 
Symmetrierungsalgorithmen bestimmen die notwendige Schaltfolge und 
daraus werden die einzelnen Aussteuergrade dg berechnet. 

Beim Q2LB ist der Aussteuergrad d, begrenzt. Bedingt durch die Um- 
schaltzeit t. und der symmetrischen Aufteilung dieser um den Aussteuer- 
grad dg, ist es nicht möglich, den vollständigen Aussteuerungsbereich von 
0 bis 1 zu verwenden. Die Bereiche des Aussteuergrads 0 < dz < xi 


und 1 — xt < dz < 1 sind nicht verwendbar. Der Aussteuergrad dy = 1 
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Abbildung 4.4: Modulationsprinzip eines einphasigen 5-Level FlCs bei Q2LB 
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bzw. dx = 0 sind möglich, können allerdings nicht dauerhaft verwendet 
werden, da bei diesen Aussteuergraden die Symmetrierungsalgorithmen 
nicht wirksam sind. Die Symmetrierungsalgorithmen funktionieren nur 
im Bereich xh <d. < 1- IE da bei diesen Aussteuergraden 
auch andere Spannungsstufen als le und — Lo verwendet werden. Bei 
dem in Kapitel 5 beschriebenen Hardwareprototyp ist der Bereich von 
2,5% < dy < 97,5% bei maximalem te von 5 pis bei Tm = 100 ps verwend- 
bar. 

Beim Q2LB fiir ein dreiphasiges System sind alle méglichen Modulationen 
einer Nullkomponente genauso wie beim Zwei-Level oder Multilevel Um- 
richter möglich. In der Signalkette würde dies auf die Aussteuergrade d. 
der jeweiligen Phasen vor den Symmetrierungsalgorithmen hinzuaddiert 
werden. Die Addition einer dritten Harmonischen als Nullkomponente 
zur Erhöhung der verketteten Ausgangsspannung ist möglich. Genauso 
ist die Flat-Top Modulation zur Reduzierung der Schaltverluste einsetz- 
bar. Das kurzzeitige Schalten von dy = 1 bzw. d% = 0 ist nur so lange 
möglich, bis die Selbstentladung der Kondensatoren so groß ist, dass die 
zulässige Spannungsabweichung der Kondensatorspannungen nicht über- 
schritten wird. Die Modulationen der Nullkomponenten mit der dritten 
Harmonischen werden im dreiphasigen Hardwareprototyp verwendet. Da 
in diesem Kapitel der Q2LB des FlCs im einphasigen Fall betrachtet wird, 
wird darauf im Folgenden nicht näher eingegangen. Die Modulationen der 
Nullkomponenten unterscheiden sich beim Q2LB nicht zu den anderen 
Betriebsweisen. 


4.1.3 Symmetrierungsalgorithmen der 
Kondensatorspannungen 


Für den Q2LB mussten neue Symmetrierungsalgorithmen entwickelt wer- 
den, da die bisherigen Ansätze für den konventionellen Multilevel-Betrieb 
erdacht wurden. Pro Modulationsperiode wird beim konventionellen 
Multilevel-Betrieb immer nur zwischen zwei Schaltzuständen unterschied- 
licher Spannungsstufen umgeschaltet. Beim Q2LB wird einmal durch 
das ganze Schaltzustandsdiagramm des FlCs pro Modulationsperiode 
geschaltet. Somit wird eine Folge von Umschaltungen zwischen den 
Spannungsstufen nacheinander pro Modulationsperiode durchgeführt. Als 
Anforderung an den Q2LB wird die Verkleinerung der Überspannung ge- 
fordert. Dies schränkt den Symmetrierungsalgorithmus ein. Beim Q2LB 


67 


Kapitel 4 Der Quasi-n-Level Betrieb des Flying Capacitor Umrichters 


wechselt immer nur ein PEBB den Zustand pro Wechsel des Schaltzu- 
stands. Damit ist der Kommutierungskreis innerhalb eines PEBBs und 
möglichst klein. In Abb. 4.5 ist das Schaltdiagramm eines einphasigen 5- 
Level FlCs mit der obigen Einschränkung abgebildet. Die Nomenklatur 
mit den Vorzeichen bei den Kondensatorströmen ist so zu verstehen, dass 
bei einem + der Ausgangsstrom {phase in positiver Richtung zu ic,» fließt. 
In den Spannungsstufen zwischen +a und u ist jeder Stromfluss 
durch den jeweiligen Kondensator in positiver, wie in negativer Richtung 
möglich. Bei den Spannungsstufen SEN (Zustand HHHH) und EEN 
(Zustand LLLL) fließt der Ausgangsstrom durch keinen der Kondensato- 
ren. 

Damit die Symmetrierungsalgorithmen die Forderung nach Glei- 
chung (2.4) erfüllen können, benötigen diese Eingriffsmöglichkeiten. Wie 
vorher schon erwähnt wurde, gibt es Schaltzustände mit unterschiedli- 
chen Kondensatorströmen. Die Wahl der Schaltzustände ist eine dieser 
Eingriffsmöglichkeiten. Zusätzlich ist es möglich, die Schaltzustände un- 
terschiedlich lang zu stellen. Damit wird die Zeit t, variiert, sodass die 
verschiedenen Schaltzustände unterschiedlich lang gestellt werden. 

In den Veröffentlichungen für den Q2LB des FlCs wurden verschiedene 
Symmetrierungsalgorithmen präsentiert. Diese Symmetrierungsalgorith- 
men nutzen diese zwei Eingriffsmöglichkeiten unterschiedlich aus. Die 
vorgestellten Algorithmen können in zwei Gruppen mit einem anderen 
Prinzip zur Symmetrierung unterteilt werden. Die erste Gruppe ist die 
Symmetrierung mit variablen Schaltfolgen und festen t,, welche in [E1] 
vorgestellt wurde. Davor gab es dieses Symmetrierungsprinzip nicht. In 
[57] wurde dieses Prinzip erneut verwendet. Dieses Prinzip der Symme- 
trierung wird in Abschnitt 4.1.3 im Detail erläutert. Die zweite Gruppe ist 
die Symmetrierung mit fester Schaltfolge und variablem tp. Diese Symme- 
trierungsalgorithmen wurden in [54] und [53] präsentiert. Im Detail wird 
dieses Prinzip anhand von [54] in Abschnitt 4.1.3 erläutert. 

Im Vergleich zur konventionellen Symmetrierung mit Trägerverfahren 
wird eine dynamische Kondensatorspannungsmessung bei den meisten 
Symmetrierungsalgorithmen benötigt. Für jede Iteration des Symmetrie- 
rungsalgorithmus werden die aktuell gemessenen Kondensatorspannungen 
benötigt und in Abhängigkeit dieser reagiert der Symmetrierungsalgorith- 
mus. Damit gehören diese Symmetrierungsalgorithmen für den Q2LB in 
die Kategorie der direkten Symmetrierung. In Abhängigkeit der Konden- 
satorspannungsabweichungen werden die Gate-Signale für die einzelnen 
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Abbildung 4.5: Schaltzustandsdiagramm eines einphasigen 5-Level FlCs 
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Halbleiter beeinflusst. Die Anforderung an die Kondensatorspannungs- 
messung ist eine Randbedingung an alle direkten Symmetrierungsalgo- 
rithmen, welche im Folgenden betrachtet werden. 

Die andere Kategorie ist die indirekte Symmetrierung durch die Aus- 
nutzung von Symmetrien oder Periodizität. Die meisten Multi-Carrier 
Verfahren, wie APOD usw. fallen in diese Kategorie. Bei indirekten 
Symmetrierungsalgorithmen ist die Kondensatorspannungsmessung zur 
Fehlerüberwachung trotzdem nötig. Beim Q2LB wurde in [53] eine so- 
genannte passive Symmetrierung vorgestellt, die mit der Symmetrie des 
Schaltzustandsdiagramms bezüglich der Kondensatorströme arbeitet. Da- 
bei wird vorausgesetzt, dass immer ungefähr der gleiche Ausgangsstrom 
fließt und keine Selbstentladung bei den Kondensatoren existiert. Bei die- 
sem Algorithmus wird in Abhängigkeit des Ausgangsstroms eine feste 
Schaltfolge mit festen t, festgelegt. Bei den präsentierten Simulationen 
hat sich gezeigt, dass dieser Algorithmus größere Kondensatorspan- 
nungsabweichungen als bei den direkten Verfahren erzeugt. Bei einem 
sinusförmigen Ausgangsstrom würden die Kondensatoren mit der natür- 
lichen Symmetrierung angeglichen werden. Zur Erläuterung, bei einer 
einphasigen sinusförmigen Größe gibt es mit doppelter Frequenz eine 
Pulsation. Bei den Kondensatorströmen ist diese mittelwertfrei bei fester 
Schaltfolge mit festen tp. Für möglichst kleine Kapazitäten bei den Kon- 
densatoren und gleichzeitig geringer Spannungsänderung scheidet dieser 
Symmetrierungsalgorithmus aus. Daher werden im Folgenden zwei direkte 
Symmetrierungsalgorithmen bzw. deren Kombinationsmöglichkeiten vor- 
gestellt. 


Symmetrierung mit variabler Schaltfolge und festem t, 


Die erste Einflussmöglichkeit zur Symmetrierung ist, die Schaltfolge 
in Abhängigkeit der Kondensatorspannungen zu ändern. Der im Fol- 
genden erläuterte Algorithmus basiert auf einer Weiterentwicklung des 
Simple direct capacitor voltage balancing Algorithmus [17]. In Abhän- 
gigkeit der Kondensatorspannungsabweichungen und dem Vorzeichen des 
Ausgangsstroms werden für jede Spannungsstufe jeweils die entgegenwir- 
kenden Schaltzustände vorgeschlagen. Beim Q2LB wird nun nicht nur 
zwischen zwei Spannungsstufen umgeschaltet, sondern immer im Schalt- 
diagramm von HHHH nach LLLL bzw. umgekehrt geschaltet. Dabei 
ist die Aufgabe des Symmetrierungsalgorithmus den optimalen Pfad, also 
die optimale Schaltfolge, zu finden. Der Algorithmus selbst teilt sich in 
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Abbildung 4.6: Struktur des Symmetrierungsalgorithmus fiir die Kondensator- 
spannungen nach [E1] 


drei Teile, wobei der Hauptteil in zwei Schritten durchgeführt wird. Die 
Struktur ist in Abb. 4.6 dargestellt. 

Der erste Teil ist die Berechnung der Abweichungen der Kondensator- 
spannungen nach Gleichung (4.1). 


Aug, SUGET Ucnom,i LE II. (ON _ 2)] (4.1) 


Danach wurde in der ersten Implementierung, welche in [E1] vorgestellt 
wurde, der erste Schaltzustand in Abhängigkeit der größten Abweichung 
der Kondensatorspannungen gewählt. Somit wurde der Schaltzustand ge- 
wählt, welcher diese Kondensatorspannung positiv beeinflusst, unabhän- 
gig davon, ob es eine andere Kondensatorspannung negativ beeinflusst. 
Im nächsten Schritt wird der Folgezustand gewählt, der die anderen 
Kondensatoren genauso positiv beeinflusst usw. Wenn keine positive Be- 
einflussung möglich ist, dann wird der Folgezustand mit der geringsten 
negativen Beeinflussung gewählt. Der Algorithmus konnte die Konden- 
satorspannungsabweichungen innerhalb des zulässigen Bereichs halten, 
allerdings war er von Einzelentscheidungen abhängig und damit nicht 
leicht anpassbar. Die Wahl der Schaltsequenz wurde mit der Wahl mit 
der Methode Dynamic Programming aus [69] weiterentwickelt. Für jeden 
Schaltzustand k werden nach Gleichung (4.2) die Kosten Kr berechnet. 
Die Kostenfunktion wurde möglichst einfach ausgeführt und diese be- 
wertet, für jeden Schaltzustand, wie dieser die Spannungsänderung aller 
Kondensatorspannungen beeinflusst. 


N-2 
Kk = 5 Dei ` sign (phase) -sign(Auc,;) d |Auc,i 


i=l 


Guc 


(4.2) 
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Dabei ist Do, € {-1,0,1} die Zuweisung des Stromflusses durch den 
jeweiligen Kondensator in Abhängigkeit des Ausgangsstroms und k € 
{1...6} ist der Index für die jeweiligen Zustände. Bei einem 5-Level FIC 
gibt es bis zu 6 Schaltzustände pro Spannungsstufe. Das Produkt aus 
Do, und sign(iphase) bestimmt, ob die aktuelle Kondensatorspannungs- 
abweichung des jeweiligen Kondensators positiv oder negativ in dem 
jeweiligen Schaltzustand beeinflusst wird. Eine Gewichtung der Kosten 
mit dem Vorzeichen und dem Betrag der Kondensatorspannungsabwei- 
chungen wurde gewählt, weil das Vorzeichen der Spannungsabweichung 
der Kondensatoren entscheidend ist. Die Gewichtung des Betrags mit dem 
Faktor Guc wurde vorgesehen, damit eine Relationsgewichtung zwischen 
großen und kleinen Spannungsabweichungen der einzelnen Kondensa- 
toren vorgenommen werden kann. Die Wahl der Schaltsequenz erfolgt 
mit dem Bellmann-Prinzip einer Suche nach dem optimalen Pfad von 
HHHH nach LLLL mit Gleichung (4.3), welches mit der Methode Dy- 
namic Programming realisiert wurde. Der Raum der Folgezustände «+1 
ist beschränkt, weil nicht von jedem Schaltzustand in jeden Schaltzu- 
stand der nächsten Spannungsstufe umgeschaltet werden soll. Dies ist 
eine Einschränkung, welche zur Minimierung der Überspannung an den 
Halbleitern eingeführt wurde. 


Jin = min{ Kr} (arur) trëtt) (4.3) 


Wenn die Schaltfolge bestimmt wurde, werden im dritten und letzten 
Schritt die individuellen Aussteuergrade der einzelnen PEBBs berechnet. 
Die Schaltsequenz wird als eine Information, welche der PEBBs an welcher 
Stelle pn schalten soll, übergeben. Die individuellen Aussteuergrade d 
werden mit Gleichung (4.4) berechnet. 


3 tn 2 
n t 1 „P 
(57? ) T, 


one {1,2,3,4}. (4.4) 


Dabei wird tp konstant gewählt und wird im Folgenden als tp fest bezeich- 
net. Die individuellen Aussteuergrade werden an die Modulatoren der 
jeweiligen PEBBs gegeben. Die Dauer der Umschaltung te ist bei diesem 
Algorithmus das Dreifache von tp, fest- 

Dieser Algorithmus wird im Folgenden als ETI- 
Symmetrierungsalgorithmus oder auch ETI-Algorithmus bezeichnet. 
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Symmetrierung mit fester Schaltfolge und variablem t, 


Der zweite Freiheitsgrad zur Symmetrierung der Kondensatorspannun- 
gen ist die Zeit tp die angibt, wie lange die einzelnen Schaltzustände 
gestellt werden. Dieses Prinzip wurde in den Veröffentlichungen [54] und 
[53] unabhängig voneinander präsentiert. In [54] wurde der Algorithmus 
detailliert beschrieben und wird im Folgenden wiedergegeben. Die Struk- 
tur ist in Abb. 4.7 dargestellt. Der erste Schritt ist hier genauso, dass 
Auc,; nach Gleichung (4.1) bestimmt wird. Anschließend wird die Wahl 
der tp; nach Abb. 4.8 vorgenommen. Dabei bedeutet S == 1, dass die 
Schaltzeiten für die erste Umschaltung zu Beginn der Modulationsperi- 
ode bestimmt werden. Bei $ == 0 werden für die zweite Umschaltung die 
Schaltzeiten bestimmt. Dies ist nötig, damit der Algorithmus die Zuord- 
nung zu dem unterschiedlichen Kondensatorstromverlauf beachten kann. 
Die Schaltfolge des Algorithmus ist für die Umschaltung HHHH nach 
LLLL anders als von LLLL nach HHHH und nutzt dabei jeweils nur 
die blau markierten Schaltsequenzen in Abb. 4.9. Der Algorithmus durch- 
läuft im Uhrzeigersinn das Schaltdiagramm. 

Für den Algorithmus wird F, mit Gleichung (4.5) bestimmt, wobei 
x € {1,2,3} gilt. Damit wird in Abhängigkeit der Spannungsabweichung 
und des Ausgangsstroms entschieden, welche Möglichkeit eine positive 
Beeinflussung ist. 


1, if Anc > DA itphase 20 V Anc <OA iphase < 0 
FF, = (4.5) 
0, if Aucs > OA tphase <0 V Auci < 0A tphase = 0 


Der letzte Schritt ist die Berechnung der jeweiligen Aussteuergrade der 
jeweiligen PEBB nach Gleichung (4.6) und folgenden Gleichungen. Fiir 
die Modulation nach Abschnitt 4.1.2 wird die Unterscheidung nach Um- 
schaltungen nötig. Die linken Gleichungen sind für die Umschaltung von 
LLLL nach HHHH, die rechten für HHHH nach LLLL. Somit läuft 
der Algorithmus im Schaltdiagramm immer im Kreis, sodass jeder Kon- 
densator innerhalb eines Zyklus sowohl entladen als auch geladen wird. 
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Berech- Berech- 
Funktion 
nung nung 


Abbildung 4.7: Struktur des Symmetrierungsalgorithmus ftir die Kondensator- 
spannungen nach [54] 


Ze te 
dxa = ds- 7 dy = de — z (4.6) 
PER EN i E E a (4.7) 
x,3 H Ty x,2 _ “Un Th d 
tet — te tt 
dx,2 = dy E dad E TI (4.8) 
te te 
dı=dtr dy = dn + z (4.9) 


Die Dauer der Umschaltung t. wird mit Gleichung (4.10) als die Summe 
der einzelnen tp; definiert. 


te = tpi (4.10) 


Durch die immer gleichen Schaltsequenzen und die fest gewählten tp max 
und tp,min gibt es nur vier unterschiedliche Möglichkeiten der Änderungen 
der Kondensatorspannungen. Im Rahmen der Untersuchung der Algorith- 
men wurde eine kleine Veränderung des Algorithmus mit kontinuierlichen 
Spannungsänderungen untersucht. Dabei wurde tp; in Abhängigkeit des 
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Abbildung 4.8: Zustandsautomaten für Bestimmung der tp; zur Symmetrierung 
der Kondensatorspannungen nach [54] 
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Abbildung 4.9: Schaltzustandsdiagramm eines einphasigen 5-Level FlCs mit 
ausgewählter Schaltfolge 


Ausgangstroms zwischen tp max und tp min nach Gleichung (4.11) berech- 


net. 
Auc,i $ Ci 
t= 


- IN — 2} (4.11) 
Uphase 

Dies hat zur Folge, dass ein tp; gewählt wird, was notwendig ist, um den 
Sollwert der Kondensatorspannung zu erreichen. Das Ziel dabei war, die 
Spannungsänderung zu reduzieren. In den Simulationsergebnissen hatte 
dies nur eine geringfügige Veränderung der Kondensatorspannungsver- 
läufe verursacht. Daher wurde dieser Ansatz nicht weiterverfolgt. 

Im Folgenden wird das Prinzip mit fester Schaltfolge und den ver- 
wendeten tpmin und tpmax als Rostock-Symmetrierungsalgorithmus 
oder auch als Rostock-Algorithmus bezeichnet. Die Anderung von 
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tpi nach Gleichung (4.11) wäre die Bezeichnung Rostockplus- 
Symmetrierungsalgorithmus. Die Bezeichnung Rostock kommt davon, 
dass [54] eine Veröffentlichung der Universität Rostock ist. 


Kombination der Symmetrierungsprinzipien 


Die Kombination der Algorithmen ist erreicht, wenn tp und die Schalt- 
folge variieren. Somit stellt sich die Frage, wie tp verändert werden soll. 
Die Veränderung von tp nach Kondensatorspannungsabweichungen und 
dem Ausgangsstromvorzeichen ist für die anderen Schaltzustände nicht 
so einfach zu wählen. Ein Algorithmus zur Wahl der Schaltfolge existiert 
bereits. Die Zeit tp in Abhängigkeit des Ausgangsstroms zu verändern 
ist einfach. Der Grundgedanke ist, dass bei größerem Ausgangsstrom die 
Spannungsänderung größer sein wird. Somit wird in den Grenzen von 
tp,min und tp,max nach Gleichung (4.12) tpi berechnet. 


iph 
tpi = tp,min + (tp max — tpmin) - (1 Z=) (4.12) 
Iphase 
Eine weitere Möglichkeit ist, die Variation von tp; in die Kostenfunktion 
einzuführen. Dadurch ergibt sich für jeden Schaltzustand ein Wertebe- 


reich der Kosten mit einem minimalen Wert für ein bestimmtes tp; nach 
Gleichung (4.13). 


tpi = min(Auc,i (iphase)) (4.13) 


Dieser Ansatz wurde nicht weiter untersucht, da es nicht online mit 
der zur Verfügung stehenden Signalverarbeitung berechnet werden kann. 
Es wäre anstelle des vorherigen Ansatzes für jeden Schaltzustand ein- 
zeln eine Optimierungsrechnung zusätzlich durchzuführen. Bei jedem 
Schaltzustand müsste bestimmt werden, welches tp; bei den beteiligten 
Kondensatoren zu einem Minimum an Auc, in Summe bei den Konden- 
satoren, führen würde. Danach würde die optimale Schaltfolge mit dem 
in Abschnitt 4.1.3 beschriebenen Algorithmus zur Pfadsuche ausgeführt 
werden. Anstelle einer Optimierungsrechnung beim jetzigen Algorithmus 
wäre die Anzahl an Schaltzuständen plus eins an Optimierungsrechnungen 
nötig. In zukünftigen Untersuchungen wäre es möglich, dieses Problem 
mit Vorberechnungen der einzelnen tp; für jeweilige Kondensatorspan- 
nungsabweichungen, welche im Speicher des Signalverarbeitungssystems 
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Tabelle 4.1: Übersicht über Parameter der Simulation für den Vergleich der 
Symmetrierungsalgorithmen des Q2LBs 


Parameter Wert 
Schaltfrequenz ts 10kHz 

Kapazitat Ci 1 pF 
Induktivität Lphase | 1 mH 


maximale Zeit einer Multilevel-Spannungsstufe | Lo max | 500 ns 

minimale Zeit einer Multilevel-Spannungsstufe | tpmin | 100 ns 

feste Zeit einer Multilevel-Spannungsstufe tp fest | 250 ns 
Gewichtung der Spannungsabweichung Gue 1 


abgelegt werden können, zu lösen. Genauso wäre es lösbar mit noch leis- 
tungsfähigerer Signalverarbeitung oder geringeren Schaltfrequenz, damit 
eine längere Zeit zum Ausführen des Algorithmus zur Verfügung steht. 


4.1.4 Vergleich der Symmetrierungsalgorithmen mit 
Simulationsergebnissen 


Jeweils ein Algorithmus aus beiden vorgestellten Gruppen an Algorith- 
men wurde für den Vergleich herangezogen und dieser Vergleich wurde 
in [E2] veröffentlicht. Diese sind der ETI-Algorithmus und der Rostock- 
Algorithmus. Beide Symmetrierungsalgorithmen wurden in Matlab Simu- 
link implementiert und der Umrichter wurde gemäß der Parameter des 
PEBB in Plecs modelliert. Für den Vergleich wurde der FIC einphasig 
an einer Wechselspannung mit einer Induktivität Lpnase als Ausgangsfil- 
ter angeschlossen. Bei einem Wechselstrom ergeben sich alle möglichen 
Betriebsfälle für die Symmetrierungsalgorithmen. 

Die Wechselspannungsquelle wurde mit dem Mittelpunkt 0 verbunden. 
Der geteilte Zwischenkreis wurde mit DC-Spannungsquellen in der Simu- 
lation auf ihren Sollwerten gehalten. Die Parameter sind in Tabelle 4.1 
aufgeführt. 

In Abb. 4.10 sind die Kondensatorspannungsverläufe für den ETI- 
Algorithmus für zwei Netzperioden abgebildet. Die Abweichungen der 
einzelnen Kondensatorspannungen sind stromabhängig, wie zu erwarten 
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Abbildung 4.10: Simulationsergebnisse des Symmetrierungsalgorithmus mit va- 
riabler Schaltfolge und festem tp (ETI-Algorithmus) 


war. Die Spannungsabweichungen haben keinen linearen Zusammen- 
hang zum Ausgangsstrom. Beim ETI-Algorithmus bilden sich durch die 
verschiedenen Schaltfolgen bleibende Spannungsabweichungen der Kon- 
densatorspannungen über mehrere Modulationsperioden Tm aus. Der 
Algorithmus minimiert die Summe der Kondensatorspannungsabweichun- 
gen und nicht jede einzelne Abweichung der Kondensatorspannungen. 
Jedoch bleiben diese innerhalb der zulässigen, festgelegten Bereiche. 

In Abb. 4.11 sind die Kondensatorspannungsverläufe für den Rostock- 
Algorithmus gezeigt. Durch die gleiche Schaltfolge mit der positiven und 
negativen Richtung des Ausgangsstroms durch die einzelnen Konden- 
satoren, bilden sich rechteckförmige Spannungsabweichungen aus. Eine 
über längerem Zeitraum gleichbleibende Kondensatorspannungsabwei- 
chung bildet sich dadurch nicht aus. In den Simulationsergebnissen ist 
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Abbildung 4.11: Simulationsergebnisse des Symmetrierungsalgorithmus mit fes- 
ter Schaltfolge und variablem tp (Rostock-Algorithmus) 


zu erkennen, dass der Algorithmus hauptsächlich tp min verwendet. Diese 
sind die Zeitabschnitte, in denen die Kondensatorspannungen langsam 
steigen oder sinken. Wenn die Abweichung größer wird bzw. das Vorzei- 
chen wechselt, wird tp max verwendet, um diesem Trend entgegenzuwirken. 
Festzuhalten ist allerdings im Vergleich zum ETI-Algorithmus, dass die 
mittleren Kondensatorspannungsabweichungen deutlich kleiner sind. Die 
mittlere Abweichung wurde nach Gleichung (4.14) berechnet. 


1 N-2 1 T 
As e kur i — Ucnom.i)| dt 4.14 
Uc = ee 2 T f Inc — He enn All (4.14) 


Dabei ist fiir die Simulationsergebnisse die mittlere Abweichung beim 
Rostock-Algorithmus 6,41 V und beim ETI-Algorithmus 13,55 V. 
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Abbildung 4.12: Frequenzspektrum der simulierten Kondensatorspannungen 


des Symmetrierungsalgorithmus mit variabler Schaltfolge und 
festem tp (ETI-Algorithmus) 
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Abbildung 4.13: Frequenzspektrum der simulierten Kondensatorspannungen 
des Symmetrierungsalgorithmus mit fester Schaltfolge und va- 
riablem tp (Rostock-Algorithmus) 


Die maximale Abweichung der Kondensatorspannungen zeigt den glei- 
chen Trend. Beim ETI-Algorithmus ist die maximale Kondensatorspan- 
nungsabweichung 70,4 V und beim Rostock-Algorithmus 30,42 V. Diese 
maximalen Abweichungen wurden nach Gleichung (4.15) berechnet. 


Auc = max|(uc,i — Ho sen AN (4.15) 


Beide Algorithmen halten stabil die Kondensatorspannungen innerhalb 
eines Toleranzbandes um ihren Nennsollwert. Diese Unterschiede sind auf 
das jeweilige Verhalten der Algorithmen zurückzuführen. 

Zum Vergleich der Algorithmen wurden noch die Frequenzspektren der 
Kondensatorspannungsverläufe berechnet. Für den ETI-Algorithmus wird 
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das Spektrum in Abb. 4.12 gezeigt. Bei diesem Spektrum ist eine Sprei- 
zung der schaltfrequenzabhangigen Kondensatorspannungsabweichungen 
sichtbar. Durch die unterschiedlichen Schaltfolgen und damit unterschied- 
lich hohen Spannungsänderungen bildet sich diese aus. 

Das Frequenzspektrum des Rostock-Algorithmus wird in Abb. 4.13 dar- 
gestellt. In diesem Spektrum ist die Schaltfrequenz direkt sichtbar. Bei 
diesem Algorithmus ändert sich die Kondensatorspannung immer gleich- 
mäßig hochfrequent mit der Schaltfrequenz. Für eine Bewertung der 
Belastung für die Kondensatoren sollte dies beachtet werden. 
Zusammenfassend lässt sich sagen, dass die Ergebnisse in der Si- 
mulation für den Rostock-Algorithmus besser sind als für den ETI- 
Algorithmus. Außerdem ist der Programmieraufwand für den Rostock- 
Algorithmus geringer als für den ETI-Algorithmus. Somit hat der 
Rostock-Algorithmus im stationären Betrieb deutliche Vorteile gegenüber 
dem ETI-Algorithmus. In dynamischen Veränderungen der Kondensa- 
torspannungen hat der ETI-Algorithmus größere Eingriffsmöglichkeiten. 
Weiter gibt es beim ETI-Algorithmus die Möglichkeit die Optimierungs- 
funktion noch mit anderen Randbedingungen zu erweitern. Ein Beispiel 
einer solchen Randbedingung ist die Minimierung der Überspannung 
durch bestimmte Schaltsequenzen. Diese Möglichkeit gibt es analog beim 
Rostock-Algorithmus nicht. 


4.1.5 Betriebspunkt Leerlauf 


Ein Multilevel-Konverter ohne Einspeisung in den einzelnen Zellen be- 
nötigt einen Stromfluss durch die Kondensatoren, um die Spannungen 
der Kondensatoren auf ihren Nennwerten zu halten. Für den FIC ist 
der Stromfluss durch die Kondensatoren der Ausgangsstrom iphase- In 
vielen Anwendungen sollte der Effektivwert der Grundschwingung des 
Ausgangsstroms gleich Null möglich sein. Im Q2LB fließt der Ausgangs- 
strom durch die Kondensatoren nur während der transienten Multilevel- 
Spannungsstufen. Da Stromrichter durch die rechteckige Ausgangsspan- 
nung immer einen Stromrippel erzeugen und die Spitzen im Absolutwert 
deutlich größer als der Effektivwert der Grundschwingung sind, auch wenn 
der Effektivwert Null ist, fließt immer ein Ausgangsstrom durch die Kon- 
densatoren. Die transienten Multilevel-Spannungsstufen werden immer an 
den Spitzen des Stromverlaufs bei der Umschaltung zwischen +: und 
"58 verwendet. Somit besteht das Problem des fehlenden Ausgangs- 
stroms nicht beim Q2LB im Vergleich zum konventionellen Betrieb. 
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u/i —— Phasenspannung © Strommittelwert @ Strom am Umschaltzeitpunkt 


Modulationsperiode k- Tm Modulationsperiode k + 1 Ten 
Abbildung 4.14: Skizze des Stromrippels bei einphasigem Betrieb an Wechsel- 
spannung 


Für den Symmetrierungsalgorithmus der Kondensatorspannung muss das 
Vorzeichen des Ausgangsstroms bekannt sein. Daraus ergibt sich ein 
entscheidender Unterschied für die Wahl der Schaltzustände bei den 
Symmetrierungsalgorithmen. Üblicherweise werden in den meisten An- 
wendungen Mittelwerte einer Modulationsperiode gemessen und geregelt. 
In Abb. 4.14 wird gezeigt, warum dies für das Symmetrieren im Leerlauf 
nicht ausreicht. Der Mittelwert einer Aussteuerungsperiode ist positiv, die 
Stromspitzen in der Periode k sind ebenfalls positiv und in der Periode 
k+1 sind die Spitzen positiv und negativ, bei ebenfalls kleinem positiven 
Mittelwert. Daher muss der Stromspitzenwert für den Q2LB vorhergesagt 
werden. Die folgende Näherung wurde auf Grundlage des Ausgangsfilters 
mit einer reinen Induktivität Lphase, wie sie in Abb. 4.1 gezeigt ist, ge- 
wählt. Bei anderen Ausgangsfiltern oder anderen Anwendungen muss die 
Näherung für den Leerlaufbetrieb angepasst werden. 

di i uL: At 


u= L .— > Ai = 
L phase dt eg, 


(4.16) 


In der Modulationsperiode k mit dem aktuellen Aussteuergrad dx, und 
dem neuen Aussteuergrad d,;,41 der Periode k+1 können ing und ipa vor- 
hergesagt werden. Vorher muss noch ipı nach Gleichung (4.17) berechnet 
werden. 


Uphase — UNetz du 
Lphase 2 


tpi =imı + TA (4.17) 
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Auf der Grundlage des Ergebnisses von Gleichung (4.17) können ing und 
ip2 berechnet werden. 


. ; Uphase — UNetz {1 — dz, 1-d, 
eee eee = - Net ( ; E T+ = Tn) (4.18) 
phase 


Uphase — UNetz 


ip2 = ina + (dz k+1 ` Tm) (4.19) 


Lphase 
Mit den vorberechneten Werten für ip2 und ing muss der Leerlauf nicht 
anders behandelt werden als jeder andere Betriebspunkt. Die Berechnung 
erfolgt immer vor der Ausführung der Symmetrierungsalgorithmen. 


4.1.6 Vorladung der Kondensatoren 


Für den Betrieb des Umrichters müssen die Kondensatoren C; vorgeladen 
werden, damit sich die Verteilung der Zwischenkreisspannung U, auf die 
einzelnen Halbleiter nach Gleichung (2.3) ergibt. Die Vorladung des FlCs 
mit den einzelnen Kondensatoren Ci und dem Zwischenkreiskondensa- 
tor Czk wird von der DC-Seite aus realisiert. Dabei handelt es sich um 
ein adaptiertes Verfahren zum Vorladen von MMC. In [29] wurde das 
adaptierte Verfahren des Vorladens von der DC-Seite von MMC beschrie- 
ben. Im ersten Schritt werden alle benötigten Halbleiter eingeschaltet, 
sodass alle Kondensatoren parallel geschaltet sind. Der Stromflusspfad ist 
in Abb. 4.15 als Vorladepfad 1 eingezeichnet. Dann wird die Spannung der 
Gleichstromquelle hochgefahren und die Kondensatoren werden mit einem 
konstanten Strom, welcher die Ausgangsstromregelung eines Netzteils 
einstellt, geladen. Grundsätzlich wäre ein Vorladen mit einem Vorlade- 
widerstand und einer DC-Quelle anstelle der Ausgangsstromregelung des 
Netzteils genauso möglich. Wenn die Spannung der Kondensatoren den 
Nennwert von Kondensator C3 erreicht hat, werden die entsprechenden 
Halbleiter abgeschaltet und die anderen Kondensatoren werden weiter 
aufgeladen. 

Der entsprechende Stromfluss ist in Abb. 4.15 als Vorladungspfad 2 ge- 
kennzeichnet. Der Algorithmus schaltet die entsprechenden Halbleiter 
immer ab, wenn die Kondensatorspannung den Sollwert des jeweiligen 
Kondensators erreicht hat. Im Beispiel eines 5-Level FlCs werden Halb- 
leiter insgesamt dreimal abgeschaltet, bis der Zwischenkreiskondensator 
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(c) Schritt 3 beim Vorladen 


Abbildung 4.15: Schaltbild des FlCs bei Vorladung der DC-Seite mit Netzteil 


geladen ist. In Abb. 4.16 ist der Vorladevorgang anhand einer Mes- 
sung der Kondensatorspannungen aufgezeichnet. Zur leichteren Messung 
wurde jeder PEBB mit Upggg = 200V aufgeladen. Das Uberschwingen 
der Zwischenkreisspannung ergibt sich aus der Dynamik der Strom- und 
Spannungsregelung des DC-Netzteils. Nach der Aufladung der Konden- 
satoren und einer kurzen Wartezeit von einigen Millisekunden, wird die 
Symmetrierung der Kondensatorspannungen, die Modulation der Aus- 
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(b) Schritt 2 beim Vorladen 
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— it 
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(d) Schritt 4 beim Vorladen 


gangsspannung sowie die Regelung der Ausgangsströme aktiviert. 
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Abbildung 4.16: Kondensatorspannungsverlauf eines 5-Level FlCs bei Vorla- 
dung der DC-Seite mit Netzteil 


4.1.7 Auslegung der Bauelemente 


Beim Q2LB des FICs gibt es zwei Bauelemente in der Topologie, wel- 
che für den Betrieb ausgelegt werden müssen. Das sind zum einen die 
Halbleiter und zum anderen die Kondensatoren. 


Auslegung der Halbleiter 


Die Auslegung der Leistungshalbleiter ist im Vergleich zum konventionel- 
len Betrieb beim Q2LB sehr viel einfacher. Die üblichen Formeln für die 
Auslegung bei einem Zwei-Level-Umrichter für sinusförmigen Ausgangs- 
strom können analog dazu verwendet werden. Das kurzzeitig versetzte 
Schalten der einzelnen PEBB ändert nichts an den zeitlichen Verläu- 
fen der jeweiligen PEBB, welche mit denen einer Halbbrücke bei einem 
PWM betriebenen Zwei-Level-Umrichter übereinstimmen [El]. Die ein- 
zige Annahme dabei ist, dass sich der Ausgangsstrom {phase zwischen den 
zeitversetzten Schaltvorgängen nicht ändert. Die folgenden Formeln stam- 
men aus [D4] und sind für den Q2LB in der Nomenklatur angepasst. 
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m= EE (4.20) 
2" Uzk 

Die Gleichung (4.20) beschreibt den Modulationsindex, welcher ein Ver- 
hältnis der Ausnutzung des Umrichters darstellt. Der Modulationsindex, 
zusammen mit der Phasenverschiebung zwischen der Phasenspannung 
Uphase und dem Phasenstrom iphase, ist die Angabe für den Betriebspunkt 
zur Berechnung der Verlustleistung. Bei der Berechnung der Verlustleis- 
tung in den PEBB wird genauso, wie bei einer Halbbrücke, zwischen den 
Transistoren und den Dioden unterschieden. Für Transistor und Diode 
werden folgendermaßen die Durchlassverluste P, con und die Schaltver- 
luste Py ze berechnet. 


KÉEN Rz 


roll: d ase 
et 8 £0(7}) - Iphaset 


1 e ie 
É x ee) ` rop)  Iphase- (4.21) 


2 Iphase 
Py gw,t(T;) = fs: Eon + oFF  — ` SE 


T 
U Ky, 
(Ge) (Lt TCrsw : (T) —Tret)) (4.22) 


1 m-cos(@) 


) d Uro(T;) Š Tphaset 


(: ald) ) ru. aen (4.23) 


P,,sw,o(7}) = fs j ERR x 
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Tabelle 4.2: Übersicht über Parameter für die Verlustberechnung aus Daten- 


blattern 
Symbole Bezeichnung 
Ucro(Z;) | temperaturab. Schwellspannung der Durchlasskennlinie 
ror (Tj) temperaturab. Bahnwiderstand der Durchlasskennlinie 
Eon + OFF | Summe der Ein- und Ausschaltverluste des Halbleiters 
Jr Stromreferenzwert der Schaltverlustwertmessung 
Lt Spannungsreferenzwert der Schaltverlustwertmessung 
kum Exponenten fiir Spannungsab. der Schaltverluste 
TCrsw Temperaturkoeffizienten der Schaltverluste 
Tref Temperaturreferenzwert der Schaltverlustwertmessung 
Uro(T;) temperaturab. Schwellspannung der Durchlasskennlinie 
Ru temperaturab. Bahnwiderstand der Durchlasskennlinie 
Err Schaltverluste der Diode 
Ki Exponenten für Stromabhängigkeit der Schaltverluste 
Kvp Exponenten für Spannungsab. der Schaltverluste 
TCERR Temperaturkoeffizienten der Schaltverluste 


Die gesamten Verluste eines PEBBs ergeben sich aus der Summe der 
einzelnen Elemente. 


P,,PEBB = 2: (Py Cont (Tj) + Pu,sw,r(Zj))+ 
2. (Po Con,D (2), + Py Ge D Kan (4.25) 


Bei diesen Formeln werden folgende Werte aus den Datenblattern der 
verwendeten Halbleiter genutzt, um eine gute Näherung der Verluste zu 
erreichen. Die in den Formeln verwendeten Symbole aus den Datenblät- 
tern werden in Tabelle 4.2 aufgeführt. Für den PEBB wurden die Verluste 
der Halbleiter in Abschnitt 5.1.2 berechnet. 
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Auslegung der Kondensatoren 


Bei der Reduzierung der passiven Bauelemente ist das entscheidende Bau- 
teil beim Q2LB der Kondensator. Dabei sind die Kapazität und die 
Wechselstrombelastung bzw. der Peak-Stromwert die wichtigsten Grö- 
Ben. Die Formel zur Berechnung der Kapazität Cogar ist Gleichung (4.26). 
Diese Formel ist identisch mit Gleichung (2.7), jedoch ist die Nomenklatur 
hier angepasst. 


tec “4 ase 

Coot, = Alan (4.26) 
Dabei wird AUc,max wie beim konventionellen Betrieb im Bereich von 
10 % bis 20 % von Uxom gewählt. Der maximale Ausgangsstrom iphase wird 
durch das Gesamtsystem festgelegt. Die Wahl der Leitdauer der Konden- 
satoren tec ist offen und abhängig von den Symmetrierungsalgorithmen. 
Auf Grund der Analyse der Symmetrierungsalgorithmen kann folgen- 
des festgehalten werden. Beim ETI-Symmetrierungsalgorithmus ist tec 
gleich te zu wählen, weil bei diesem Algorithmus ein Kondensator 
bei allen Multilevel Stufen verwendet werden kann. Beim Rostock- 
Symmetrierungsalgorithmus kann tec gleich tp,max gewählt werden, weil 
bei der verwendeten festen Schaltfolge immer nur ein Kondensator in 
einer Multilevel Stufe verwendet wird. Somit ergibt sich ein unterschiedli- 
cher Bereich der notwendigen Kapazität für den Q2LB. Der Mechanismus 
zum Verkleinern der Kapazität ist, ein möglichst kleines tec zu realisieren. 
Beim Q2LB sollten daher möglichst schnell schaltende Halbleiter einge- 
setzt werden, so dass ts klein ist und tp bzw. te klein wird. Grundsätzlich 
kann beim Vergleich von Gleichung (2.8) und Gleichung (4.26) festgehal- 
ten werden, dass die Reduzierung der Kapazität vom Q2LB abhängig vom 
Verhältnis fec ist. 
Neben der Kapazität muss die Wechselstrombelastung bei der Auslegung 
der Kondensatoren beachtet werden. 
Beim Q2LB ist die Wechselstrombelastung einfach zu berechnen. Bei 
einem periodischen Verlauf kann die Wechselstrombelastung nach Glei- 
chung (4.27) hergeleitet werden. 


1 2-7 É 
Fema = | zai D (ol) aut (4.27) 
` 0 
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Der Kondensatorstromverlauf ic(wt) kann dabei nach Gleichung (4.28) 
bei einem konstanten sinusförmigen Verlauf dargestellt werden. 


A t 
ic(wt) = Iphase ` sin(wt) - 4/— (4.28) 


In Gleichung (4.28) stellt ,/#* den effektiven Anteil des Phasenstroms 
dar, welcher sich pro Modulationswert bei einem Kondensator ergibt. 
Dieser Wert ergibt sich aus Gleichung (4.29), wobei innerhalb einer Mo- 
dulationsperiode nur während der Leitdauer t.. ein Stromfluss durch den 


Kondensator existiert. 


d 15 |, (etw)? awe = je “ic (4.29) 


Das Integral aus Gleichung (4.27) aufgelöst ergibt: 


E n 
I wechsel — a Ed 4.30 
Genen E. dE (4.30) 


Die Wechselstrombelastung Ic,wechsel verringert sich durch das Verhältnis 
fec . Somit ist auch die Schaltzeit des Halbleiters t, der entscheidende 


Parameter fiir die Reduzierung. 
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4.2 Der Quasi-Drei-Level-Betrieb des Flying 
Capacitor Umrichters 


Die zweite Quasi-n-Level-Betriebsweise, welche im Rahmen dieser Disser- 
tation untersucht wurde, ist der Quasi-Drei-Level-Betrieb (Q3LB). Der 
Grundgedanke des Q3LB ist die Verwendung einer Multilevel-Topologie in 
Kombination mit einer Drei-Level-Modulation. Der Ansatz ist dem Q2LB 
sehr ahnlich. Allerdings macht der Q3LB fiir die passiven Komponenten 
im Ausgangsfilter einen signifikanten Unterschied, da die Spannungsab- 
weichungen zu einer Sinuswelle mit den drei Spannungsleveln deutlich 
geringer sind. Die Modulation ist vergleichbar mit einer konventionellen 
Drei-Level-Modulation und bei der überlagerten Regelung des Q3LBs gibt 
es keine Unterschiede zum Q2LB. Lediglich die Modulation mit Symme- 
trierungsalgorithmus und den Modulatoren ist grundlegend anders. 

Der grundlegende Unterschied beim FIC mit Q3LB zum Q2LB besteht 
darin, dass ein Kondensator C; eine größere Kapazität benötigt. Dieser 
Kondensator wird für das Nullspannungsniveau des Q3LBs benötigt und 
wird daher nicht nur kurzzeitig in den Strompfad geschaltet, sondern soll 
den Ausgangsstrom je nach Modulationstastverhältnis für eine volle Mo- 
dulationsperiode tm führen können. 

Wird Abb. 2.12 für den 5-stufigen FIC betrachtet, so sind die mögli- 
chen Schaltkombinationen des Nullspannungsniveaus, bei denen nur ein 
Kondensator den Ausgangsstrom führt, die Kombinationen mit dem Kon- 
densator C2. Die resultierende Kapazität von C2 wird in Abschnitt 4.2.3 
näher betrachtet. 

Für diese Betriebsweise wurde im Rahmen dieser Dissertation ein neuarti- 
ges Modulationsprinzip mit zugehörigem Symmetrierungsalgorithmus der 
Kondensatorspannungen entwickelt, welches in den folgenden Abschnitten 
beschrieben wird. 


4.2.1 Modulationsprinzip des Quasi-Drei-Level Betriebs 


In Abb. 4.17 wird das Modulationsprinzip des Q3LBs mit einem 5-Level 
FIC gezeigt. Es handelt sich wieder um ein Multi-Carrier Verfahren, wie 
beim Q2LB. Dabei werden ebenfalls mehrere Sinus-Dreieck-Modulatoren 
verwendet. Bei einem 5-Level FIC werden immer zwei Modulatoren ver- 
wendet, die allerdings mit einer Logik den vier PEBBs variabel zugeordnet 
werden. Im Gegensatz zum Q2LB gibt es hier keine feste Zuordnung. Die 
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Zuordnung unterscheidet sich in vier Falle. Einmal wird nach dem Aus- 
steuergrad d, > 0,5 und d, < 0,5 unterschieden. Weiter wird in Bereich 
I und Bereich JI unterschieden, wo entschieden wird, welcher der zwei 
Nullspannungszustände verwendet wird. Die nicht taktenden PEBBs ver- 
bleiben in einem festen Zustand. 


4.2.2 Symmetrierungsalgorithmus der 
Kondensatorspannungen 


Beim Q3LB erfolgt die Symmetrierung der Kondensatorspannungen in 
zwei Schritten. Die Struktur ist in Abb. 4.18 gezeigt. Wie beim Q2LB 
werden zuerst die Kondensatorspannungsabweichungen berechnet. 
Zunächst symmetriert der Algorithmus die Kondensatorspannung des 
Kondensators Ca. Dabei wird vom Algorithmus, je nach Abweichung der 
aktuellen Kondensatorspannung vom Sollwert, einer der Bereiche I oder 
II gewählt. Damit sind die Zustände LLHH im Bereich J und HHLL 
im Bereich JI gleichbedeutend. Der Bereich bzw. Zustand, der die Ab- 
weichung verringert, wird einmal pro Modulationsperiode gewählt. Bei 
positiver Abweichung und positivem Ausgangsstrom iphase wird LLHH 
gewählt usw. 

Der zweite Schritt besteht darin, die anderen Kondensatoren zu symme- 
trien. Dazu wird für die für den nächsten Schaltvorgang erforderlichen 
Zustände, nach dem in Abschnitt 4.1.3 beschriebenen Verfahren, der 
optimale Pfad gesucht. Bei diesem Prinzip werden feste Zeiträume t, ver- 
wendet und die Symmetrierung erfolgt durch die Wahl der verschiedenen 
Schaltfolgen. Diese Schaltfolgenbestimmung wird zweimal pro Modulati- 
onsperiode, also vor jeder Umschaltung, durchgeführt. Ein grundlegender 
Unterschied zum Q2LB bei diesem Verfahren ist, dass sich der Anfangs- 
und der Endpunkt je nach Aussteurungsgrad und dem Zustand zum 
Symmetrieren von Ca ändern. Dabei gibt es vier mögliche Fälle, die die 
Zuordnung der zwei Modulatoren zu den vier PEBBs des 5-Level FlCs 
festlegen. Als Ausgabe wird p; an die Berechnung der Aussteuergrade 
weitergegeben. 

Die Aussteuergrade für die zwei beteiligten PEBBs lassen sich nach Glei- 
chung (4.31) berechnen. Dabei ist p, eine Zahl, welche den Wert zwei 
bzw. drei annehmen kann. Dieser wird von der Symmetrierung je nach 
Abhängigkeit der Schaltfolge usw. gewählt. 
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U —  Quasi-Drei-Level Uphase 
erde Aussteuerungsgrad d 
Ux — Aussteuerungsgrad d, 
2 Aussteuerungsgrad d 


Aussteuerungsgrad dis 
Aussteuerungsgrad di, 4 


Abbildung 4.17: Modulationsprinzip eines einphasigen 5-Level FlCs bei Q3LB 


AU- 
Berech- 
nung 


Kosten- Schalt- 


wählen berech- sequenz- Berech- 
nung wahl nung 


Abbildung 4.18: Struktur des Symmetrierungsalgorithmus für die Kondensator- 
spannungen bei Q3LB 
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Coot): p ‚n € {1,2,3,4} (4.31) 
Das Prinzip, bei fester Schaltfolge und variablem tp, eine Symmetrierung 
zu erreichen, ist nicht möglich. Es sind bei den vier verschiedenen Sekto- 
ren in Abb. 4.19 nicht immer Zustände vorhanden, welche eine Ladung 
und Entladung aller Kondensatoren durch kürzeres oder längeres t, in den 
Schaltzuständen ermöglichen. Dies würde negatives t, für die Symmetrie- 
rungen erfordern, was nicht realisierbar ist. Weiter existiert beim 5-Level 
FIC ein anderes Problem. In den vier Fällen ist es mit den Schaltsequen- 
zen nicht möglich, alle Kondensatoren positiv und negativ zu beeinflussen. 
Beim 7-Level FIC ergibt sich durch den Abstand von zwei Schaltzustän- 
den, dass jeder Kondensator in den vier Fällen beeinflusst werden kann. 


4.2.3 Auslegung der Bauelemente 


Die Halbleiter und Kondensatoren - bis auf Ca beim 5-Level FIC werden 
- genauso wie beim Q2LB ausgelegt. Alleinig die Kapazität Ca muss ge- 
ändert werden um den Wert Cq3 zu erhalten. Diese Auslegung wurde 
ähnlich zu den anderen Kapazitäten für den Q2LB hergeleitet. 


Tin $ iphase 


AA Uc max 


Dabei sind genauso die zulässige Kondensatorspannungsänderung 
AUc max und der maximale Ausgangsstrom iphase wichtig. Im Unterschied 
zum Q2LB ist die maximal zulässige Leitdauer des Kondensators bei ex- 
akt dı = 0,5 eine ganze Modulationsperiode Tm. Diese muss auch bei 
maximalem Ausgangsstrom zu keiner größeren Kondensatorspannungs- 
änderung als der Zulässigen führen. 

Wenn bei einer konkreten Anwendung der Ausgangsstrom bei dy = 0,5 
immer kleiner als der maximale Ausgangsstrom iphase ist, muss der Kon- 


Cost = (4.32) 


densator für das größte Produkt aus Tm - thst ausgelegt werden. Die 
Ladungsmenge Qc ist die entscheidende Größe bei der Auslegung, was 
dem Produkt aus Tm - iphase entspricht. 
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Abbildung 4.19: Schaltzustandsdiagramm eines einphasigen 5-Level FlCs beim 


Q3LB 
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Abbildung 4.20: Simulationsergebnisse des Symmetrierungsalgorithmus fiir den 


Q3LB bei iphase = 25 A 
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Tabelle 4.3: Übersicht über Parameter der Simulation für den Vergleich der 
Symmetrierungsalgorithmen des Q3LBs 


Parameter Wert 
Schaltfrequenz fs 10kHz 
Kapazität Caan 1pF 
Kapazitat CQ3L 80 pF 
Induktivität Lphase 1mH 
feste Zeit einer Multilevel-Spannungsstufe | tp fest 250 ns 


4.2.4 Simulationsergebnisse des Quasi-Drei-Level 
Betriebs 


Der Symmetrierungsalgorithmus wurde in Matlab Simulink implementiert 
und der Umrichter wurde gemäß der Parameter des PEBBs in Plecs mo- 
delliert. Als Anpassung wurde die Kapazität Cos, für C2 angepasst. Der 
FIC wurde ebenfalls einphasig an einer Wechselspannung mit einer In- 
duktivität als Ausgangsfilter angeschlossen. Die Wechselspannungsquelle 
wurde mit dem Bezugspunkt 0 verbunden. Der geteilte Zwischenkreis 
wurde mit jeweils einer DC-Spannungsquelle in der Simulation auf sei- 
nen Sollwerten gehalten. Die Parameter sind in Tabelle 4.3 aufgeführt. 
Die Simulationsverläufe des Q3LBs werden in Abb. 4.20 und Abb. 4.21 
gezeigt. 

Um den Q3LB zu demonstrieren, wurde die Ausgangsspannung Uphase des 
Umrichters zusätzlich zu den Kondensatorspannungsverläufen uc, und 
dem Netzstrom tphase aufgezeichnet. Der Symmetrierungsalgorithmus hält 
die Kondensatorspannungen innerhalb der zulässigen Abweichungen und 
arbeitet stabil. Die mittlere Abweichung der Kondensatoren Cı und C3 
ist 13,29 V bei einem Ausgangsstrom von îphase = 80 A. Beim Kondensa- 
tor C2 ist die mittlere Abweichung 9,24 V. Die mittleren Abweichungen 
wurden nach Gleichung (4.14) berechnet. Die maximalen Spannungs- 
abweichungen der Kondensatoren Cı und C3 ist 63,95 V und bei dem 
Kondensator Ca ist es 22,22 V. 

Der Algorithmus, einschließlich seiner Parametrierung, hat noch nicht 
die gleiche Qualität wie die Algorithmen des Q2LBs. Die Wahl der 
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Abbildung 4.21: Simulationsergebnisse des Symmetrierungsalgorithmus für den 
Q3LB bei tphase = 80 A 


99 


Kapitel 4 Der Quasi-n-Level Betrieb des Flying Capacitor Umrichters 


Parameter führt dazu, dass sich beim Ausgangsstrom von 80A ver- 
gleichbare Abweichungen wie beim Q2LB fiir einen Ausgangsstrom von 
100A ergeben. Das Prinzip mit der zweistufigen Symmetrierung führt 
dazu, dass in einigen Betriebsbereichen eines Kondensators sich eine 
kontinuierliche Abweichung der Kondensatorspannung einstellt. Der Al- 
gorithmus reduziert die Kondensatorspannungsabweichung von Ca und 
wählt damit einen Bereich, der dafür sorgt, dass ein Kondensator pro 
Durchlauf keinen Ausgangsstrom leitet. Bei diesem Kondensator ändert 
sich die Kondensatorspannungsabweichung folglich nicht. Diese kontinu- 
ierlichen Abweichungen stellen sich in den Kondensatorspannungen bei 
einer bestimmten Kondensatorabweichung von Ca und einem entsprechen- 
den Wert des Ausgangsstroms ein. In Abb. 4.21 tritt dieses Phänomen 
mehrmals auf. Dagegen erscheint dieses Phänomen nicht so deutlich in 
Abb. 4.20, weil die Kondensatorspannungsabweichungen insgesamt klei- 
ner sind. 

Deutlicher wird dieses Verhalten in Abb. 4.22 durch die zeitlich höhere 
Auflösung. Die Kondensatoren C und C2 können nicht zeitgleich positiv 
beeinflusst werden. 

In zukünftigen Arbeiten sollte analysiert werden, ob eine nicht sequentielle 
Realisierung der Wahl der Schaltfolgen bessere Ergebnisse liefert. Das 
wäre beispielsweise möglich mit einer anders gewichteten Kostenfunktion 
und der damit geänderten Bestimmung der Schaltsequenzen. Der 7-Level 
Betrieb bzw. ein Betrieb mit mehr Levels könnte dieses Problem ebenfalls 
kompensieren. 
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Abbildung 4.22: Simulationsergebnisse des Symmetrierungsalgorithmus für den 
Q3LB bei iphase = 80 A 
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Der Hardwareprototyp fur 
den Q2LB des FICs 


Im Rahmen dieser Dissertation wurde ein Hardwareprototyp fiir den 
Quasi-Zwei-Level Betrieb des Flying Capacitor Umrichters entwickelt. 
Der Prototyp sollte dreiphasig fiir eine Mittelspannungsnetzanwendung 
aufgebaut werden. Das Ziel des Aufbaus ist die Validierung der Theorie 
aus den vorderen Kapiteln. 

Im ersten Schritt wurde die Leistungszelle entworfen, welche im Ge- 
samtsystem mehrfach vorhanden ist. Für den Entwurf der Leistungszelle 
wurden bereits Vorgaben fiir den mechanischen Aufbau des Gesamt- 
systems getroffen. Das Gesamtsystem wird im Detail in Abschnitt 5.2 
beschrieben. 

Das Gesamtsystem wurde nach erfolgreicher Inbetriebnahme und Validie- 
rung der Leistungszelle im ersten Schritt einphasig aufgebaut. Anschlie- 
Bend wurde es fiir den dreiphasigen Betrieb aufgerüstet. 

Die Steuerung und Regelung wurde mit dem am ETI selbst entwickelten 
Signalverarbeitungssystem realisiert. 


5.1 Die Leistungszelle — der „PEBB“ 


Die Leistungszelle wurde nach dem ”Power Electronic Building Block- 
Prinzip entworfen. Dieses Konzept wurde bereits Ende der 1990er-Jahre 
in [70] und [71] erläutert. Wichtig bei diesem Konzept ist, dass alle 
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Abbildung 5.1: Bild des realisierten PEBBs 


modularen Strukturen einheitlich aufgebaut werden und die fiir den Be- 
trieb notwendige Peripherie inbegriffen ist. Dieser Grundsatz wurde in 
[72] exemplarisch ausgeführt. So gehört lokale Signalverarbeitung und 
Messtechnik zu den PEBBs. Wie ein Entwurfsprozess für ein leistungs- 
elektronisches System mit PEBBs aussieht, wurde in [73] beschrieben. 
Neben dem für diese Anwendung entworfenen und in [E2] veröffentlichten 
PEBB, gibt es weitere Beispiele. 

Wie ein Multi-Phasen-Umrichter mit diesem Konzept aufgebaut werden 
kann, wurde in [74] beschrieben. Für den Multi-Megawatt-Bereich wurde 
in [75] ein Konzept eines solchen PEBBs vorgestellt. Ebenfalls für den 
Einsatz in Multilevel-Umrichtern wurden weitere PEBBs entworfen. In 
[76] wurde ein PEBB für einen TNPC und in [77] wurde ein PEBB eines 
MMCs mit Mittelspannung präsentiert. Im Folgenden wird das entwi- 
ckelte Konzept und das realisierte PEBB beim Q2LB des F1Cs beschrieben 
[E2]. 
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Leistungsmodul 
Gate-Treiber 
Spannungsmessung 
Kühlkörper 

Lüfter mit Steuerung 
Temperaturmessung 


Lüftervorkammer (isoliert) 


Batterieversorgung 
+ —> Signale mit LWL 


Externe Versorgung 
Hilfsversorgung 


Abbildung 5.2: Strukturbild des Konzepts des PEBBs 
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5.1.1 Konzept 


Beim FIC besteht die wiederkehrende Struktur aus einem Kondensa- 
tor und zwei Halbleitern — siehe dazu Abb. 4.1. Somit wurden zuerst 
die wichtigen leistungselektronischen Bauteile gewählt und ausgelegt. Bei 
diesem PEBB sind das das Leistungsmodul des Halbleiters und die Kon- 
densatoreinheiten. Bei den Leistungshalbleitern wurde entschieden, dass 
Halbbrückenmodule eingesetzt werden sollen, da diese häufiger als Einzel- 
halbleiter hergestellt werden. Genau genommen wurde ein Doppel-PEBB 
entwickelt, was im Folgenden trotzdem als PEBB bezeichnet wird, wenn 
vom Hardwareaufbau als PEBB gesprochen wird. Zu einem PEBB ge- 
hören ebenfalls die für den Betrieb notwendigen Funktionsgruppen und 
eine mechanische Konstruktion. In Abb. 5.2 wird das Strukturbild der 
Leistungskomponenten und notwendigen Funktionsgruppen mit den Si- 
gnalschnittstellen und der Versorgung gezeigt. Bei der Kommunikation 
werden ausschließlich LWL-Verbindungen zur Potentialtrennung genutzt. 
Zur Versorgung der Funktionsgruppen werden hochisolierende DC/DC- 
Wandler oder Batterieversorgungen eingesetzt. Die Funktionsgruppen des 
PEBBs sind der Gate-Treiber, die Kondensatorspannungsmessung, die 
Temperaturmessung des Kühlkörpers und die Steuerung des Lüfters am 
Kühlkörper. 


5.1.2 Bauelemente 


Als ersten Designschritt wurden die Bauelemente der zwei Leistungskom- 
ponenten ausgewählt bzw. ausgelegt. 


Auswahl des Halbleiters und des zugehörigen Kühlkörpers 


Die Vorgabe an die Leistungshalbleitermo- 
dule war, dass ein Halbleiter mit mög- 
lichst schneller Schaltgeschwindigkeit einge- 
setzt werden sollte. Die Schaltdauer beein- 
flusst die spätere Kondensatorauslegung si- 
gnifikant. Nach einer Marktrecherche kamen 
nur wenige SiC-Module in Frage. 

Die Spannungsklassen 1200V und 1700V 
sollten im gleichen Modul möglich sein. 
Weiter war eine Anforderung an die Pin- Abbildung 5.3: 62mm 
Konfiguration, dass die Gate-Anschlüsse und Modul [D3] 
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Leistungsanschlüsse möglichst getrennt sein 

sollten, so dass der Gate-Treiber sich außer- 

halb der Kommutierungszelle befinden kann. Letztendlich wurde das 
CAS300M12BM2 von CREE-Wolfspeed [D3] in der 1200 V-Version mit 
300 A gewählt. Es befindet sich im sogenannten 62mm-Modul und hat 
die Gate-Anschlüsse am Rand des Moduls. 

Für die thermische Auslegung wurden die Verluste mit dem Ansatz aus 
Abschnitt 4.1.7 berechnet. Dabei wurden die Rahmenbedingungen für die 
Verlustberechnung in Tabelle 5.1 gegeben. Die Parameter der Halbleiter 
wurden aus [D3] übernommen. Bei den Berechnungen und der Auswahl 
an verfügbaren Kühlkörpern wurde klar, dass nicht alle Rahmenbedin- 
gungen mit der Kombination aus Modul und Kühlkörper erreichbar sind. 
Zum Erreichen aller Ziele wären kompakte leistungsstärkere Lüfter mit 
höherem Luftstrom nötig. Beim Kühlkörper wurde der LAV 9 mit 150mm 
und dem 24 V-Hochleistungslüfter gewählt [D5]. Die Kühleinheit mit dem 
Modul zusammen können nur ca. 600 W Verlustleistung pro Modul ab- 
führen, sodass eine Chiptemperatur von 150 °C nicht überschritten wird. 
Bei fs = 10kHz ergibt sich eine Verlustleistung von P, = 542W bei 
Ipnase = 100A, wobei sich die Verluste ca. 1:1 auf Durchlassverluste 
und Schaltverluste aufteilen. Bei fs = 20kHz ergibt sich eine Verlust- 
leistung von Py = 788W bei Iphase = 100 A, was die Leistungsfähigkeit 
der Kühlung übersteigt. Die Chiptemperatur würde 190°C erreichen, 
was außerhalb des zulässigen Temperaturbereichs des Moduls liegt. Bei 
fs = 20 kHz ist nur ein geringer Ausgangsstrom von ca. 70 A möglich. Im 
Rahmen dieser Forschungsarbeit wurde der PEBB immer mit f, = 10kHz 
betrieben. Die Wahl des Halbleiters und Kühlkörpers hatte auf die me- 
chanische Konstruktion direkten Einfluss. 


Auswahl der Kondensatoren mit notwendiger Entladung 


Die zweite Leistungskomponente sind die Kondensatoren im PEBB. 
Diese müssen möglichst niederinduktiv sein und die notwendige Ka- 
pazität zur Verfügung stellen. Die Kondensatoreinheiten wurden aus 
zwei verschiedenen Bauformen und Typen realisiert. Zuerst wurden 
10kV-Keramikkondensatoren der Firma Cal Ramic eingesetzt [D6]. Die 
Bauform der Kondensatoren ist ein SMD-2613-Gehäuse mit einer Kapa- 
zität von 11,7nF. Um die angedachte Kapazität von der Größenordnung 
1pF zu erreichen, wurden Folienkondensatoren benötigt. Die Größe von 
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Tabelle 5.1: Ubersicht tiber Rahmenbedingungen fiir Verlustberechnung 


Symbole Wertebereich 
m 0,90 - maximaler Aussteuergrad 
Iphase 100A 
cos(@) | 1...0,5 - ohmsche induktive Last 
fs 10...20 kHz 
Tj maz. 150°C 
Ukom 800 V 


1 pF ergibt sich aus Gleichung (4.26) mit tee = 1 ps, Zeg = 150A und 
AUC max = 160 V. 


ins: 150 A 
160 V 


Diese Kondensatoren wurden anhand der Verfügbarkeit und Spannungs- 
festigkeit für die jeweiligen Spannungsstufen gewählt. In Tabelle 5.2 
ist die Übersicht der eingesetzten Kondensatoren gegeben. Die Kenn- 
werte für die Strombelastbarkeit wurden aus den Datenblättern [D7] und 
[D8] entnommen. Mit Gleichung (4.30) kann für die Kondensatoren die 
Wechselstrombelastung berechnet werden. Die Wechselstrombelastung ei- 
ner Kondensatoreinheit ist um das Verhältnis = zum Effektivwert des 
Ausgangsstroms Iphase verringert. Jeder einzelne eingesetzte Folienkon- 
densator hat bereits genügend Wechselstrombelastbarkeit in Größe des 
zulässigen Effektivwertes des Ausgangsstroms. Die zulässige Wechsel- 
strombelastbarkeit wird für keinen Kondensator überschritten. Weiter 
wurde noch die Stoßstrombelastbarkeit der Folienkondensatoren betrach- 
tet. Die Stoßstrombelastbarkeit aller Folienkondensatoren ist so hoch, 
dass auch ein direkter Kurzschluss der jeweiligen Kondensatoren mit der 
jeweiligen nominellen Spannung und dem zugehörigen Innenwiderstand 
nicht den zulässigen Wert übersteigt. Somit stellt die Stoßstrombelastbar- 
keit auch keine Begrenzung dar. Bei den Stufen eins bis fünf werden jeweils 
vier der aufgeführten Folienkondensatoren verwendet, um die notwendige 
Kapazität zu erreichen, aber nicht wegen einer Strombelastungsgrenze. 
Bei allen Stufen werden zusätzlich zu den Folienkondensatoren fünf Stück 


Ceo = = ] pF (5.1) 
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der Keramikkondensatoren eingesetzt, so dass sich ein Verhältnis 1:10 der 
Kapazitäten einstellt, was üblich bei hochdynamisch belasteten Konden- 
satoreinheiten ist. 


Tabelle 5.2: Übersicht der gewählten Folienkondensatoren 


Stufen | Hersteller Bezeichnung Uc max (V) Co (pF) 

1,2,3 Epcos B25835-K2224-K007 3400 0,22 
4 Epcos B25835-K222-K027 3700 0,22 
5 Electronicon E54.D13-221B3D 5000 0,22 
6 Electronicon E51.P25-102R20 8000 1 


Damit sich ein sicherer Betrieb im Fehlerfall und ausgeschalteten Zustand 
ergibt, wird eine passive Entladung für die Kondensatoren benötigt. Die 
Entladezeitkonstante 5-7 wurde mit ca. 60s gewählt, was ein Kompromiss 
aus Verlusten und dynamischer Entladung im Fehlerfall darstellt. Dazu 
wurden sehr spannungsfeste Widerstände mit 10 MQ und 30kV [D9] ein- 
gesetzt. Im Betrieb ergibt sich eine Verlustleistung von maximal ca. 1 W 
pro Widerstand pro Kondensatoreinheit im Umrichter. 


5.1.3 Mechanische Konstruktion 


Die mechanische Konstruktion war die größte Herausforderung beim 
Entwurf des PEBBs. Einerseits musste dieses die notwendige Isolation be- 
inhalten, die ganzen Verbindungen der Leistungskomponenten realisieren 
und andererseits Raum für die restlichen Funktionsgruppen bieten. Die 
Entwärmung der einzelnen Komponenten musste ebenfalls sichergestellt 
werden und eine einfache Montage bzw. Demontage sollte genauso erreicht 
werden. Im System sollen neun dieser PEBBs eingesetzt werden und es 
war davon auszugehen, dass es zu Ausfällen kommen kann. Bei den Über- 
legungen der mechanischen Konstruktion wurden auch gleich Gedanken 
zum späteren Schaltschrankaufbau durchgeführt. Dabei war klar, dass die 
Leistungsanschlüsse in einer Richtung liegen müssen, so dass die PEBBs 
in Reihe geschaltet werden und diese eine Phase bilden. Daraus folgte, 
dass an den anderen zwei Seiten die Anschlüsse zur Versorgung und der 
Signalschnittstellen der Funktionsgruppen realisiert werden. 
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Isolationskoordination 


Mit der Isolationskoordination erfolgt ein Überblick der auftretenden 
Spannungen und die Auslegung der notwendigen Isolation. Um Perso- 
nen vor einem elektrischen Schlag zu schützen, muss zwischen diesen 
Personen und aktiven spannungsführenden Teilen eine sichere Trennung 
bestehen. Grundlage ist für die Auslegung die DIN-Norm DIN EN 61800- 
5-1 [D1]. Da ein Aufbau von sieben bzw. neun Spannungsstufen und 
1700 V Halbleiter für die Auslegung beachtet werden sollte, ergibt sich 
die maßgebliche Spannung von Tabelle 5.3. Die maximale Kondensator- 
spannung bei neun Spannungsstufen mit den 1700V Halbleitern ergibt 
sich zu Uc,max = 8: 1250 V = 10kV. 


Tabelle 5.3: Maßgebliche Spannungsklassen im PEBB 


Bezeichnung | DC-Spannung (V) DVC 
maximale Sperrspannung Halbleiter 1700 D 
maximale Gesamtspannung Modul 3400 D 
maximale Kondensatorspannung 10000 D 
Versorgungs- /Hilfsspannungen < 24 A 


Neben den drei wesentlichen Spannungen im Leistungsteil des PEBBs 
(Abb. 5.4) befinden sich dort auch die Hilfsversorgungsspannungen der 
Funktionsgruppen. Die Hilfsversorgung wird zentral im Aufbau zur 
Verfügung gestellt und die zugehörige Potentialtrennung mit Isolation 
innerhalb der PEBBs integriert, siehe dazu Abb. 5.2. Alle Spannun- 
gen werden in Tabelle 5.3 in die maßgeblichen Spannungsklassen A: 
< 60 V(DC) und D: > 1500 V(DC) eingeteilt. Nach [D1, Tabelle 4] ist zwi- 
schen zwei Stromkreisen der Klasse D eine Basisisolation nötig, zur Klasse 
A wird hingegen eine sichere Trennung gefordert. Die sichere Trennung 
ist nötig, da die Steuerungseinheit und Hilfsversorgung nicht elektrisch 
voneinander getrennt sind, was das am Institut entwickelte Signalverar- 
beitungssystem nicht vorsieht. 

Für eine Betriebsspannung bis 5kV ist die Isolation zwischen den Klas- 
sen A und D als sichere Trennung ausgelegt. Für den Betrieb bis 10kV 
wurde mindestens eine Basisisolation vorgesehen. Die sichere Trennung 
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kann entweder durch das Erden des Mittelpunkts der DC-Spannung er- 
reicht werden oder sie wird durch den Betriebsort garantiert. Der Betrieb 
des Umrichters ist nur im Mittelspannungsprüfplatz für hochdynamische 
Mittelspannungsumrichter des ETIs vorgesehen. Durch den Priifplatz ist 
der Berührungsschutz und ein geerdeter Schirm um den Aufbau sicher- 
gestellt, was die Forderung nach sicherer Trennung erfüllt. Weiteres zum 
Prüfplatz wird in Kapitel 6 beschrieben. 

Nachdem die maßgeblichen Spannungen und die Trennungsart festgelegt 
wurden, werden die Luft- und Kriechstrecken berechnet. Die Berechnung 
der Luft- und Kriechstrecken soll beispielhaft für die Systemspannung 
Usystem = 10kV dargestellt werden. Da der Betrieb im Labor aus- 
schließlich an einem MV-DC-Netzteil erfolgt und somit keine externen 
Überspannungen auftreten können, kann von Überspannungskategorie I 
ausgegangen werden. Der Aufbau wird in einem Prüffeld in einem relativ 
sauberen Innenraum betrieben, indem nur mit geringer, nicht leitfähiger, 
Staubablagerung zu rechnen ist. Daher wird ein Verschmutzungsgrad von 
1 für die Isolationsauslegung angenommen. 

Zunächst wird nach [D1, Tabelle 8] die von der Systemspannung abhän- 
gige Stoßspannung berechnet. Hierzu wird zwischen den Werten in der 
Tabelle interpoliert. 


Z Ustog(12 kV) — Ustos (7,2 kV) 
Ustog(10 kV) = Ustog(7,2 kV) + I2kV —7,2kV 


(10kV - 7,2kV) = 24,2kV (5.2) 


Aus der gleichen Tabelle lassen sich Scheitel- und Effektivwert der zeitli- 
chen Überspannung bestimmen. 


ERT Uber. — 34,9kV (5.3) 
CH Uber. — 24,7kV (5.4) 


Zur Bestimmung der Luftstrecken wird nach [D1, Tabelle 9] die Luftstre- 
cke aus der Stoßspannung, sowie aus der Systemspannung inkl. Schalt- 
überspannungen berechnet. Die jeweils höhere Strecke wird gewählt. Die 
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Systemspannung Usystem = 10kV beinhaltet bereits Schaltüberspannun- 
gen. 


dLuft Bas.Stos = 32,4 mm (5.5) 
dLuft Bas. Aus. = 35 mm (5.6) 
dLuft Bas. Aus. > dLuft Bas.Stoß (5.7) 

dLuft Bas. = 35 mm (5.8) 


Um die Mindestluftstrecke der verstärkten Betriebsisolierung zu ermit- 
teln, wird die Auslegungsspannung genutzt, da diese bei der Basisisolie- 
rung bereits die höheren Werte erfordert. Für die verstärkte Isolierung 
wird die Systemspannung Usystem mit dem Faktor 1,6 multipliziert. Beide 
Luftstrecken werden nach [D1, Tabelle 9] bestimmt. 


dLuft Ver. = 60 mm (5.9) 
dLuft Bet. = 20,2 mm (5.10) 


Zur Bestimmung der Kriechstrecke kann aus [D1, Tabelle 10] ebenfalls 
interpoliert werden. Für die Kriechstrecke der verstärkten Isolierung wird 
die doppelte Lange genommen. 


dkrie. Bas. — 40 mm 


dkrie. Ver. = 2+ dkric. Bas. = 80mm 5.12) 


Die Aufstellhöhe liegt unter 2000m Höhe — Karlsruhe liegt auf 115m 
ü. NN. Eine Korrektur der Luftstrecken wegen geringerem Luftdruck ist 
nicht nötig. 

Die Mindestdicke eines Isolationsmaterials bestimmt sich aus seiner Span- 
nungsfestigkeit und dem Maximum von Stoßspannung und zeitlicher 
Uberspannung. Das Standardmaterial für Platinen, FR4, verfügt über 
eine Spannungsfestigkeit von 30kV mm! [D10]. 

Die gezeigte Berechnung wurde zusätzlich für die Spannungen 1,7kV und 
5kV durchgeführt. In Tabelle 5.4 sind die Ergebnisse zusammengefasst. 
Die Sperrspannung eines Leistungshalbleiters entspricht bereits dem dort 
zulässigen Scheitelwert, da sonst der Halbleiter wegen Überspannung zer- 
stört wird. Durch die Annahme einer Arbeitsspannung von 1,7kV wird 
eine zusätzliche Sicherheit in die Isolationsauslegung eingebracht. Durch 
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Tabelle 5.4: Ergebnisse der Isolationskoordination 


Auslegungsspannung (kV) 1,7 5 10 
Stoßspannung (kV) 5,4 12,3 24,2 
Zeitliche Überspannung Effektivwert (kV) 4,8 13,9 24,7 
Zeitliche Überspannung Scheitelwert (kV) 6,9 20 34,9 
Mindestluftstrecke Betriebsisolierung (mm) 1,7 4,3 20,2 
Mindestluftstrecke Basisisolierung (mm) 4,7 14,4 35 
Mindestluftstrecke verstärkte Isolierung (mm) 8,8 24,6 60 
Mindestkriechstrecke Basisisolierung (mm) 6,1 20 40 
Mindestkriechstrecke verstärkte Isolierung (mm) | 12,2 40 80 
Mindestdicke FR4 Basisisolation (mm) 0,23 0,67 1,17 


diese Berechnungen war für den Entwicklungsprozess des PEBBs ein- 
deutig, dass die Leistungseinheit mit größeren Isolationsabständen größer 
wird als bisher am ETI üblich ist. 


Leistungsplatine 


Nachdem die Isolationskoordination durchgeführt wurde, stellte sich die 
Frage, wie die Leistungskomponenten elektrisch verbunden werden und 
mechanisch eine Einheit bilden. Bei der Frage nach den elektrischen 
Verbindungen wurde zuerst überlegt, diese mit einem Aufbau mit Kup- 
ferschienen zu realisieren. Dies wurde auf Grund nicht sichergestellter 
Isolation zwischen den Kupferelementen verworfen. Der Aufbau hätte di- 
verse einzelne Kupferschienen benötigt, welche jeweils untereinander eine 
Isolationslage benötigt hätten. 

Die Realisierung wurde stattdessen durch elektrische Verbindungen in 
einer Platine umgesetzt. Diese Platine wird im Folgenden als die Leis- 
tungsplatine bezeichnet. Innerhalb dieser Platine werden alle elektrischen 
Verbindungen mit der notwendigen Isolation realisiert. Nach der DIN- 
Norm DIN EN 61800-5-1 [D1] sind Abstände zwischen Kupferflächen 
in Innenlagen gleich zu behandeln, wie Kriechstrecken auf den Außen- 
lagen. So waren die Kriechstrecken auf allen Lagen der Leistungsplatine 
einheitlich. An der Platine werden alle Leistungskomponenten direkt be- 
festigt und diese Anschlusspunkte befinden sich auf den Außenseiten. 
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Abbildung 5.5: Simulierte Stromverteilung der Leistungsplatine 
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Die Folien-Kondensatoren werden mit Pressfit-Elementen angeschraubt. 
Die Keramikkondensatoren werden direkt auf der Platine angelötet, 
damit ein möglichst niederinduktiver Stromflusspfad entsteht. Die An- 
schlüsse zwischen den Leistungsplatinen der einzelnen PEBBs wurden mit 
Kupferflächen auf der Top- und Bottom Seite mit Löchern für Schraub- 
befestigungen vorgesehen. Die Verbindung zwischen zwei PEBBs wird 
mit dem Aufeinanderschrauben der benachbarten Leistungsplatinen rea- 
lisiert. Die Halbbrücken werden durch durchgalvanisierte Bohrlöcher an 
der Leistungsplatine angeschraubt. 

Die Platine selbst wurde mit acht Lagen mit Dickkupfer von 140 um rea- 
lisiert. Die inneren Lagen sind die elektrischen Verbindungen zwischen 
den Leistungskomponenten. Auf den äußeren Lagen befinden sich nur 
elektrische Anschlusspunkte und keine stromführenden Kupferflächen. 
In Abb. 5.4 ist die Verteilung der einzelnen elektrischen Verbindungen 
auf den jeweiligen Lagen eingezeichnet. Dabei befindet sich immer auf 
zwei Kupferlagen verteilt eine der sechs elektrischen Verbindungen eines 
PEBBs. Die zwei Kupferlagen mit den 140 pm Dickkupfer sind notwendig, 
damit eine Stromdichte von 10-2 z in allen Bereichen nicht überschritten 
wird. 

Die grobe Position der einzelnen Komponenten ergab sich von selbst 
durch die großen Kriechstrecken und der maximal fertigbaren Größen von 
400 mm Kantenlänge der Leistungsplatine. Die Feinpositionierung erfolgte 
mit Simulationen der Stromverteilung und der Analyse der jeweiligen 
Strompfade auf der Leistungsplatine. So ergab sich, dass die Leistungs- 
module um 35° gedreht die minimale Stromdichte an den Anschlüssen 
des Halbbrückenmoduls ergibt. Das minimierte den mittleren Stromfluss- 
pfad zwischen den Anschlüssen vom Eingang zum Ausgang der jeweiligen 
Halbbrückenmodule, was zu einer besseren Stromverteilung führte. 

In Abb. 5.5 ist die Stromverteilung der realisierten Positionierung gezeigt. 
Weiterer Vorteil der gedrehten Leistungsmodule ist, dass die Lüfter an den 
Kühlkörpern nicht in die gleiche Richtung zeigen, sondern etwas zueinan- 
der gedreht sind. Die Drehung sorgt für einen gezielteren Luftstrom zur 
Entwärmung der Halbbriickenmodule in eine Richtung. 

Nachdem die Stromverteilung optimiert war, wurde das thermische Ver- 
halten der Leistungsplatine mit den darauf positionierten Komponenten 
betrachtet. Eine solche Leistungsplatine wurde noch nie am ETI entwor- 
fen, deshalb wurde vor der Fertigung diese detailliert in einer thermischen 
Simulation betrachtet. Die Verluste der jeweiligen Leistungskomponenten 
wurden abgeschätzt und als Wärmequellen in der Simulation integriert. 


115 


Kapitel 5 Der Hardwareprototyp für den Q2LB des FlCs 


+86.0C 


+81.3C 


+76.6C 


+72.0C 


+67.3C 


+62.6C 


+57.9C 


+53.2C 


+48.5C 


+43.8C 


+39.1C 


+34.4C 


+29.7C 


+25.0C 


+20.3C 


Abbildung 5.6: Simulierter Temperaturverlauf der Leistungsplatine 
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Die Abwärme in der umgebenen Luft wurde mitsimuliert. Die Verluste 
durch die Stromverteilung wurden genauso mitintegriert. Das Ergeb- 
nis der thermischen Simulation für die Leistungsplatine ist in Abb. 5.6 
gezeigt. Die maximale Temperatur liegt innerhalb des zulässigen Tempe- 
raturbereichs des Platinen-Materials FR4 < 135°C [D10]. Die heißeste 
Fläche ist der Bereich des Leistungsmoduls, das auf der Unterseite direkt 
an die Leistungsplatine angeschraubt ist. 

Zur Validierung der Simulation wurde ein Testaufbau des ersten PEBBs 
realisiert. Die Leistungsplatine mit den Leistungshalbleitern und Kühlkör- 
pern wurde dafür zusammengebaut. An die Anschlüsse 1.3 und 2.2 aus 
Abb. 5.4 wurde ein Hochstromnetzteil angeschlossen. An die Anschlüsse 
1.2 und 2.3 wurde die Phasenabschlussschiene, wie beim Abschluss der 
Phasen, geschraubt. Durch das Hochstromnetzteil konnte ein Strom durch 
die eingeschalteten Halbbrücken und die Phasenabschlussschiene getrie- 
ben werden. Für die Vermessung wurde ein Strom von 190 A durch die 
Halbbrücken und die Platine geleitet. Dabei fallen ca. 550 W pro Halbbrü- 
cke ab und es fließt mehr Strom durch die Platine als bei der Auslegung 
vorgesehen. Wichtig dabei war, dass die Kühlung der Halbleiter bestmög- 
lich validiert werden konnte. Die Verlustleistung an den Halbleitern wurde 
mit einer Strommessung am Hochstromnetzteil und einer Spannungsmes- 
sung an den Halbbrücken direkt bestimmt. Die Kühlkörper wurden bei 
dem Test auf 75°C erwärmt. Dieses Ergebnis stimmt mit der Verlust- 
berechnung mit thermischer Auslegung des Kühlkörpers gut überein, bei 
den Berechnungen bei 542 W hätte sich eine Kühlkörpertemperatur von 
78°C ergeben. 

Die heißeste Stelle auf der Platine ist 55°C. Der Temperaturverlauf auf 
der Platine ist in Abb. 5.7 gezeigt. In Anbetracht des etwas größeren 
Stroms durch die Platine ist dies ein besseres Ergebnis als die thermische 
Simulation ergeben hat. Dieser Testaufbau hat gezeigt, dass die Leistungs- 
platine ihre elektrischen und thermischen Anforderungen für den Betrieb 
einhalten kann. 


Unterkonstruktion 


Mit der Idee der Leistungsplatine kam die Frage nach einer mechanischen 
Einheit auf. So wurde passend für die Leistungsplatine noch eine Unter- 
konstruktion mit einer Grundplatte, auf der alle Komponenten auf Säulen 
aufgesetzt werden, entworfen. Diese Konstruktion ermöglichte es die Iso- 
lation außerhalb der Leistungsplatine leicht zu realisieren, da nur nicht 
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Abbildung 5.7: Gemessener Temperaturverlauf der Leistungsplatine 
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leitfähige Materialien mit genügend Abstand für die Kriechstrecken und 
genügend Luftabstand verwendet werden. Wichtig bei der Grundplatte 
für die Isolation ist ebenfalls, dass es keine Bohrlöcher durch die Grund- 
platte gibt, sonst wären die Kriechstrecken bei den direkt auf der Platte 
montierten Komponenten zu kurz. 

Diese Bauweise mit den Säulen sorgt dafür, dass die meisten Funkti- 
onsgruppen bzw. Komponenten unabhängig voneinander montiert bzw. 
demontiert werden. Die Leistungsplatine ist bei der Konstruktion das 
Hauptelement. Diese wird auf vier Hauptsäulen aufgesetzt und an- 
geschraubt. Die Halbbrückenmodule mit Kühlkörpern können auf die 
zugehörigen kleineren Säulen eingeschoben und an die Leistungsplatine 
angeschraubt werden. Die Gate-Treiber als Funktionseinheit werden eben- 
falls auf Stützen aufgestellt. Der DC/DC-Wandler der Gate-Treiber ist 
direkt auf der Grundplatte montiert. Die Spannungsmessung wird direkt 
an der Leistungsplatine befestigt und die Temperaturmessung ist direkt 
auf der Grundplatte montiert. Die mechanische Unterkonstruktion lässt 
sich in Abb. 5.1 mit allen Komponenten betrachten. Die Grundplatte 
durfte nicht breiter als 750 mm sein, damit sie in einen 1m tiefen Schalt- 
schrank noch eingeschoben werden kann. 


5.1.4 Funktionsgruppen 


Neben den elektrischen Komponenten und der mechanischen Konstruk- 
tion inklusive Leistungsplatine werden für den Betrieb des PEBBs vier 
Funktionsgruppen benötigt. Im Folgenden werden die wichtigsten Eigen- 
schaften und Elemente der jeweiligen Funktionsgruppen vorgestellt. 


Gate-Treiber 


Der Gate-Treiber ist für den Betrieb eine der zwei wichtigsten Funkti- 
onsgruppen. Der Gate-Treiber wurde selbst entwickelt, da die meisten 
Halbbrücken-Treiber eine Verriegelung für Brückenkurzschlüsse integriert 
haben. Bei dem entwickelten PEBB ist das gleichzeitige Durchschalten 
beider Halbleiter einer der Halbbrücken, ein regulärer Betriebszustand. 
Es gab mehrere wichtige Aspekte beim Design dieser Funktionsgruppe. 

Die hohe notwendige Isolationsspannung der Versorgung, die poten- 
tialfreien Signalschnittstellen und eine eher ungewöhnliche Form der 
Platine mussten beachtet werden. Die Struktur der Funktionsgruppe des 
Gate-Treibers ist in Abb. 5.9 gezeichnet. Die notwendige Isolation der 
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Abbildung 5.8: Bild der Gate-Treiber Platine 


U 
isolierter o — Sm -{ Überwachung F 
ov 
e QE LWL Signal 
andler 


24V 


isolierter [04 
DC-DC 20V 


DN 


DV P k a 
o | isolierter I == 
Wandler DC-DC IEEJ LWL Signal > 
Wandler 


Abbildung 5.9: Schaltbild des Gate-Treibers 
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Funktionsgruppe wurde mit dem ersten isolierten DC/DC-Wandler reali- 
siert, dabei wurde der ISO5125I von Power Integration [D11] eingesetzt. 
Die Spannungsversorgung der Gate-Treiber (GT) für den einzelnen Me- 
tal Oxide Semiconductor Field-Effect Transistor (MOSFET) wurde mit 
dem isolierten DC/DC-Wandler MGJ6 von Murata [D12] realisiert. Dieser 
DC/DC-Wandler erfüllt zwei Aufgaben, er erzeugt die +20V und —5 V 
und trennt das Bezugspotential des unteren Halbleiters vom oberen Halb- 
leiter. Der eigentliche Gate-Treiber (GT) wurde als Verstärkerbaustein 
mit Vorwiderstand realisiert. Dabei wird der IXD630 von IXYS [D13] 
eingesetzt. Das Gate-Signal Sc kommt von der LWL-Schnittstelle und 
ist einfach als high-active realisiert, so dass bei einem Kabelbruch der 
Gate-Treiber den Halbleiter sperrt. Als Sicherheitsfunktion wurde noch 
eine Überwachungsschaltung mit integriert, welche das Gate-Signal mit 
dem Zustand des Halbleiters vergleicht und bei Übereinstimmung wird 
ein High-Signal bei Sm an die überlagerte Steuerung gesendet. So kann 
eine fehlerhafte Funktion des Gate-Treibers oder des Halbleiters detek- 
tiert werden. 

Die realisierte Platine der Funktionsgruppe Gate-Treiber wird in Abb. 5.8 
abgebildet. Der ISO5125I [D11] befindet sich nicht auf der Platine, die- 
ser wird direkt auf der Grundplatte montiert. Die MGJ6 [D12] befinden 
sich auf der Unterseite und sind daher nicht auf dem Bild sichtbar. Die 
Form der Platine ist wegen der Position im PEBB notwendig. Die Halb- 
brückenmodule sind gedreht unter der Leistungsplatine befestigt. Damit 
nicht zwei verschiedene Versionen der Platine existieren, wurde alles spie- 
gelsymmetrisch auf der Platine realisiert. Die gleiche Platine kann auf 
beiden Seiten im PEBB eingesetzt werden. 


Spannungsmessung 


Die ebenso wichtige Funktionsgruppe wie der Gate-Treiber ist die Kon- 
densatorspannungsmessung. Wie in Abschnitt 4.1 bereits beschrieben, ist 
die Symmetrierung der Kondensatorspannung abhängig von den Abwei- 
chungen dieser zu den nominellen Kondensatorspannungswerten. Diese 
Abweichung muss dynamisch und mit einer entsprechend notwendigen 
Genauigkeit gemessen werden. Der Umrichter soll mit bis zu 20kHz be- 
trieben werden und so beträgt eine Modulationsperiode Tm = 50 ps und 
die Kondensatorspannungen müssen nach jedem Schaltungsvorgang ge- 
messen werden. Also passiert dies zwei mal pro Tm und damit dies eine 
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nicht zu große Verzögerungszeit tr verursacht, wurde die maximal zu- 
lässige Verzögerung auf 1 ps festgelegt. Weiter wurde als Zielvorgabe die 
Messauflösung auf 1 V bei maximaler DC-Spannung von 10 kV festgelegt. 


10kV 
NBit.min = ld | —— | = 13,2 wl 
Bit, ( iv ) 3,29 (5.13) 
1 MS 
SRapc = — = 1— (5.14) 
1 ps s 


Mit den berechneten detaillierten Anforderungen wurde der Analog Di- 
gital Converter (ADC) MCP33131 von Microchip [D14] gewählt. Dieser 
ist ein 16 Bit SAR-Wandler mit einer Sample Rate von LS, Das AD- 
Wandlungsprinzip des SAR-Wandlers wurde gewählt, damit mit der 
Spannungsmessung zu definierten Zeitpunkten gemessen werden kann. 
Die Messspannung von bis zu 10kV wird mit einem Spannungsteiler auf 
den Eingangsbereich von 5 V runtergeteilt. Das angestrebte Verhältnis des 
Teilers ist 1:2001. Der Spannungsteiler könnte mit einem rein ohmschen 
oder ohmsch-kapazitiven Teiler realisiert werden. Für die Realisierung 
wurde sich für die Bauform aus SMD-Elementen 1206 entschieden, so dass 
auch andere Teilerverhältnisse für kleinere Spannungen realisiert werden 
können. Damit sind für die Spannung jeweils 50 Stück 1206-Bauteile in 
Serie nötig. Bei der mechanischen Form ist dies keine Herausforderung, da 
die Kondensatorspannungsmessabgriffe sehr weit auseinander liegen kön- 
nen. Bei so hohen Spannungen und mechanisch größeren Teilern ergeben 
sich immer Erdkapazitäten. 

Die Erdkapazitäten des Teilers können, aus den Abmessungen / = 360 mm 
und d = 10mm, nach [78, S. 56] abgeschätzt werden. 


Ca AS oa aie (5.15) 
Ten 

Ca’ = Ce = ap (5.16) 
N 


Durch die Erdkapazitäten entsteht ein Tiefpass-Verhalten bei den Tei- 
lern. Bei den Berechnungen ergab sich eine Eckfrequenz von ca. 7kHz 
beim rein ohmschen Teiler und damit eine zu große Einschränkung der 
Bandbreite, weshalb dieser nicht geeignet ist. Bei einem ohmsch-kapazitiv 
gemischten Teiler werden die Erdkapazitäten mit den Parallelkapazitäten 
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Abbildung 5.10: Schaltplan eines ohmsch-kapazitiven Spannungsteilers mit 
Erdkapazitäten. 
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Tabelle 5.5: Übersicht über Parameter für den Spannungsteiler 


Symbol Wert 
Rı 100 MQ 
Ri 2MN 
Ch 376 pF 
CH 18,8nF 
Ra 50kQ 
Ca 752nF 


kompensiert. Die Teilkapazitäten und -widerstände sind dabei wie folgt 
definiert: 


E 


ER (5.17) 
CL=C,-N (5.18) 
(5.19) 


Damit das Übersetzungsverhältnis frequenzunabhängig ist, müssen die 
Teiler-Verhältnisse des ohmschen und des kapazitiven Teilers identisch 
sein. 


Ra = Ci 
Rı + Rə u Ci +Ca 
Die Parallelkapazitäten müssen zur Kompensation der Erdkapazitäten, 
nach [78, S. 58], zu Cy > 3: Cg gewählt werden. Damit lassen sich die 
Bauteilwerte vollständig mit folgender Abgleichbedingung erreichen. 


(5.20) 


Rı 3 Cı = Rə S Co (5.21) 
, Ci 
Ri- N- = = R- Co (5.22) 


Die gewählten Werte stehen in Tabelle 5.5. 
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Abbildung 5.11: Bild der Spannungsmessplatine 


Bei der Signalschnittstelle auf der Platine war eindeutig, dass eine 
LWL-Verbindung verwendet wird. Die Versorgung der Platine unterlag 
mehreren Uberlegungen. Die Versorgung musste hochisolierend realisiert 
werden, allerdings auch mit einer möglichst kleinen Kopplungskapazität, 
so dass die Kondensatorspannungsmessung nicht durch Auf- und Entlade- 
ströme dieser Kopplungskapazitäten beeinflusst wird. Für den Prototypen 
wurde sich für eine Batterieversorgung bzw. aufladbare Akkus in der Bau- 
form eines 9V-Blocks entschieden. Die Batterielaufzeit wurde zu ca. 5h 
realisiert, was für den Testbetrieb soweit ausreichend ist. Allerdings hat 
sich im Betrieb herausgestellt, dass die für den MCP33131 empfohlene 
Referenzspannungsquelle bei der veränderlichen Batteriespannung zu gra- 
vierenden Messfehlern führt. Dieses Problem wurde abschließend durch 
die Spannungsreferenzquelle REF5050 von TI [D15] gelöst. 

Die entworfene Spannungsmessplatine ist in Abb. 5.11 abgebildet. 


Temperaturmessung 


Das eingesetzte Halbbrückenmodul verfügt über keinen integrierten Tem- 
peratursensor, was es notwendig machte, dass an einer Stelle im Wärme- 
flusspfad ein Temperatursensor positioniert werden musste. Dabei wurde 
der Temperatursensor an die Kühlkörper an dem heißesten Punkt ange- 
bracht, welcher sich bei der thermischen Simulation der Leistungsplatine 
ergeben hat. Die Position befindet sich am oberen Ende des Kühlkörpers, 
auf der außenliegenden Seite, mittig unter dem Leistungsmodul. Die Aus- 
wertung wird im Betrieb mit einem NTC-Temperatursensor - TO103J2K 
[D16] und einer Messschaltung mit dem ADC AMC1035 [D17] realisiert. 
Der messbare Temperaturbereich der Konfiguration ist von 10°C bis 
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Abbildung 5.12: Bild der Temperaturmessplatine 


90°C. Bei 80 °C Kühlkörpertemperatur ist für das verwendete Leistungs- 
modul die thermische Zerstörungsgrenze. Die Signalschnittstelle wurde 
ebenfalls mit einer LWL-Verbindung realisiert und die Versorgung wurde 
mit den gleichen Akkus wie bei der Spannungsmessplatine realisiert. Bei 
dieser Platine ist die Batterielaufzeit im Betrieb ca. 11h. Die entwickelte 
Platine ist in Abb. 5.12 abgebildet. 


Lüftersteuerung 


Die letzte für den PEBB entworfene Funktionsgruppe ist die Lüfter- 
steuerung mit zugehöriger Mechanik. Bei der Lüftersteuerung war eine 
große Herausforderung, dass die Isolation des Lüfters zum Kühlkörper 
und die Versorgung über die notwendige Isolation verfügen. Daher wurde 
die Isolation hier in zwei Stufen aufgebaut. Als erste Stufe wurde ex- 
tra für die Kühlkörper und den verwendeten Lüfter eine aus thermisch 
stabilem Kunststoff 3D-gedruckte Lüftervorkammer entworfen. Diese 
Lüftervorkammer erfüllt die notwendigen Kriechstrecken zwischen dem 
Lüfter und Kühlkörper. Der Kühlkörper wird elektrisch immer mit dem 
Source-Potential des Leistungsmoduls verbunden. Die Vorkammer ist das 
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Abbildung 5.13: Bild der Lüftersteuerungsplatine 


schwarze Element zwischen Lüfter und Kühlkörper, was sich in Abb. 5.1 
links unter der Platine befindet. Die zweite Stufe der Isolation wurde auf 
der Platine mit dem DC/DC-Wandler THM15 von Traco [D18] realisiert. 
Die Lüftersteuerungsplatinen werden nicht an der Mechanik des PEBBs, 
sondern an den Außenseiten des Schaltschranks befestigt. Die Lüftersteue- 
rungsplatine wird ebenfalls über ein LWL-Signal angesteuert, wobei bei 
dieser Platine ein active-low Signal verwendet wird. So wird aktiv der 
Lüfter mit dem Steuersignal ausgeschaltet, dadurch läuft der Lüfter bei 
einem Kabelbruch oder einer Störung der überlagerten Steuerung. Die 
realisierte Platine ist in Abb. 5.13 abgebildet. 


5.1.5 Zusätzliche Beschaltung 


Bei der Inbetriebnahme des ersten PEBBs hat sich gezeigt, dass sich im 
Kommutierungskreis eine sehr hochfrequente Schwingung in der Span- 
nung an den Halbleitern ausprägt. In Abb. 5.14 ist bei taktendem Betrieb 
die Spannung an den Halbleitern gezeigt. Die eigentliche Überspannung 
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Abbildung 5.14: Messung der Spannungen an den Halbleitern einer Kommutie- 
rungszelle bei taktendem Betrieb 


von ca. 300 V ist nicht das störende Element, sondern die gedämpft abklin- 
gende Schwingung. Die Frequenz der Schwingung liegt bei etwa 5 MHz. 
Anhand der Frequenz wurde darauf geschlossen, dass es sich um eine 
Schwingung der Ausgangskapazität der MOSFETs mit der Streuindukti- 
vität im Kommutierungskreis handelt. Die parasitäre Ausgangskapazitat 
von 2,54nF [D3] und die geschätzte Kommutierungsstreuinduktivität im 
Bereich von ca. 15nH würde diese Frequenz ergeben. Diese Schwingung 
stört vor allem bei der untersuchten neuartigen Betriebsweise des Q2LBs. 
Diese Schwingung müsste erst abklingen, bevor das nächste PEBB schal- 
ten dürfte. So wäre die Mindestlänge der Multilevel-Spannungsstufen t, 
viel zu lang. Daher muss diese Schwingung deutlich schneller abklingen 
oder sich nicht ausbilden. 

Zuerst wurde die Schaltgeschwindigkeit der Halbleiter reduziert, was 
die Schwingung nicht unterdrücken konnte. Die Schaltgeschwindigkeit 
sollte so schnell wie möglich sein, damit die Mindestlänge der Multilevel- 
Spannungsstufen tp klein ist. Sonst wäre diese für den Q2LB bzw. die 
Reduzierung der notwendigen Kapazität kontraproduktiv. Eine solche 
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Abbildung 5.15: Schaltbild der RC-Snubber an den eingesetzten Halbbrücken- 
modulen 


Schwingung kann sich ausprägen, wenn ein schnell- und hartschaltender 
Halbleiter in einem sehr niederinduktiven Aufbau verwendet wird. Damit 
die Überspannung klein ist, wird ein niederinduktiver Aufbau benötigt. 
Bei der Topologie und Betriebsart werden schnell- und hartschaltende 
Halbleiter benötigt. 

Für die Dämpfung der Schwingung wurde letztendlich ein RC-Snubber 
entworfen, der wie folgt ausgelegt wurde. Die gewählte Beschaltung wird 
in Abb. 5.15 gezeigt, jeder der Halbleiter erhält eine Beschaltung. Dabei 
gibt es zwei Parameter, welche die Grenzfrequenz beeinflussen. 


1 
7 EE Rsnub R Csnub 


Damit die Schwingung ausreichend gedämpft wird, wurde eine Grenz- 
frequenz von ca. 1 MHz gewählt. Der RC-Snubber sollte umgekehrt auch 
das Schaltverhalten möglichst wenig beeinflussen, daher wurde die Grenz- 
frequenz möglichst hoch gewählt. Da Widerstände und Kondensatoren 
nur in bestimmten Werten existieren, musste eine bestmögliche Kombi- 
nation gefunden werden. Der Widerstandswert Rsnub = 152 und der 
Kapazitätswert Csnub = 10nF wurden gewählt. Diese Wahl ergibt eine 
Grenzfrequenz fg = 1,061 MHz. Die Bauteile wurden weiter nach der 


fe (5.23) 
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Verlustleistung des Widerstands und der Wechselstrombelastbarkeit des 
Kondensators ausgewahlt, welche jeweils noch berechnet werden mussten. 
Für die Dimensionierung des Widerstands werden die Verluste beim 
Schaltvorgang ermittelt. Dabei werden die Verluste beim Entladevorgang 
des Kondensators, also dem Einschalten des Halbleiters, berechnet und 
es wird angenommen, dass diese gleich dem Aufladevorgang entsprechen. 
Der Entladevorgang der Kapazität wird mit einer Exponentialfunktion 
approximiert. Die externe Spannung wird hier mit einem rechteckförmigen 
Signal approximiert, was bedeutet, dass diese beim geladenen Kondensa- 
tor beim Beginn des Entladevorgangs sofort null entspricht. 


py(t) >= Rsnub j ic“ (t) 
mit ic(t) = (ico — feel (L- e77) —ico (5.24) 


Die Verlustleistung p,(t) ist das Quadrat des Stroms durch den Wider- 
stand Rsnup der in den Kondensator meet Zu Beginn des EE 
ist der Strom maximal mit ico = 
ist er minimal mit jee = 0. ae kam angenommen werden, dass 
der Kondensator nach 5-7 vollständig aufgeladen ist. Somit vereinfacht 
sich Gleichung 5.24 zu 


io(t) = - SC ie Zi (5.25) 


und die Verlustenergie Ey berechnet sich folgendermaßen: 


St uco? Rz 2t 
B= | rwa=- | era 
0 0 


Rsnub 
5 
= uco’ [sre 7 


Rsnub 
2 
uco 1 —10 1 
= 2 
Raa (Un 57 (5.26) 


Die gesamte Verlustleistung ist die Verlustenergie während des Auf- und 
Entladevorgangs. Mit der Annahme, dass beide gleich groß sind, reicht 
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eine Verdoppelung der zuvor berechneten Entladeenergie. Multipliziert 
mit der Frequenz f, erhält man die Verlustleistung P,. 


P, =2- Ey: f (5.27) 


Mit der Kondensatorspannung von uc = 600V, 7 = 150 ns und einer 
Schaltfrequenz von fs = 10 kHz ergibt diese eine Verlustleistung von: 


(600V)? /1 io 1 
P, =2-—_— (=. 1 3+ € —-=:l 3) - 10 kHz = 32W (5.2 
a 159 5 50ns-e 5 50 ns OkHz = 3 (5.28) 


Für den Aufbau wurden Widerstände mit P, = 50 W eingesetzt [D19]. 
Für die Auswahl des Kondensators musste die Spannungsbelastbarkeit 
und die Wechselstrombelastbarkeit beachtet werden. Die Spannungsbe- 
lastbarkeit ist beim gewählten Kondensator [D20] nicht kritisch. Die 
Wechselstrombelastung wurde folgendermaßen für die Anwendung be- 
rechnet. Der Effektivwert des Kondensatorstroms berechnet sich aus 
den auftretenden Stromspitzen, die während den zwei Ladevorgängen, 
innerhalb einer Modulationsperiode Tm auftreten. Aufgrund Symmetrie- 
eigenschaften und der Berechnung des Effektivwertes, kann das Inte- 
grationsintervall halbiert werden. Es wird vereinfacht wieder nur der 
Entladevorgang mit 57 betrachtet. Die Stammfunktion ist aus der vor- 
herigen Rechnung bereits bekannt. 


man [es 
C ‚wechsel = Fe ic t)dt 
Tn 0 
5T 2 
=y 2 d (ze) ee (5.29) 
Tm 0 Rsnub 
|2 [fuco\ f1 w 1 
2 (3>) 97° 3” 


Der Effektivwert des Kondensatorstroms beträgt 1,55 A bei uc,o = 600 V, 
T = 150ns, welcher unbedenklich für den gewählten Kondensator ist. Die 


realisierten RC-Snubber sind in Abb. 5.1 an den Leistungsmodulen auf 
der Leistungsplatine angeschraubt. 
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5.2 Der dreiphasige 7-Level FIC 


Der Hardwareaufbau wurde als 7-Level FIC in dreiphasiger Ausführung 
realisiert und in [E4] vorgestellt. Der zugehörige Schaltplan des Umrich- 
tersystems mit den Messgrößen wird in Abb. 5.16 gezeigt. Pro Phase 
werden jeweils drei PEBBs, welche in Abschnitt 5.1 beschrieben sind, in 
Serie geschaltet. Diese bilden jeweils eine Phase des Umrichtersystems. Zu 
jeder Phase gehört eine Ausgangsstrommessung und zu allen Phasen der 
zentrale Zwischenkreis. Diese wurden passend zum Schaltschrankaufbau 
entworfen und werden in Abschnitt 5.2.1 und Abschnitt 5.2.2 beschrie- 
ben. In der ersten Aufbauphase wurde zuerst die Phase A realisiert, was 
sich in der späteren Aufteilung der Signalverarbeitung noch widerspiegelt. 
Der mechanische Aufbau des Gesamtsystems war durch die Konstruktion 
des PEBBs schon eindeutig. Die PEBBs besitzen an zwei Seiten die Leis- 
tungsanschlüsse und an den anderen zwei Seiten die Signalschnittstellen 
und Hilfsversorgungsanschlüsse für Gate-Treiber und Lüftersteuerung. In 
der Konstruktion ist vorgesehen, dass die Serienschaltung ein direkt po- 
sitioniertes Nebeneinander der PEBBs ist. Daher sind im Schaltschrank 
vier Ebenen eingezogen. In den drei obersten Ebenen befindet sich jeweils 
eine Phase und in der untersten Ebene sind die Signalverarbeitung und 
die Hilfsversorgungsnetzteile positioniert. Das Umrichtersystem in voll- 
ständiger Ausführung ist in Abb. 5.17 abgebildet. Der Schaltschrank ist 
1,2m breit, 1m tief und 1,8m hoch. Auf dem Bild ist die Frontansicht 
gezeigt und rechts sind die drei Phasenausgänge zu sehen. Gegenüber be- 
findet sich der zentrale Zwischenkreis. 


5.2.1 DC-Zwischenkreis 


Beim Design des DC-Zwischenkreises existierten zwei Herausforderun- 
gen. Diese sind erneut die Isolation bzw. die mechanische Konstruktion 
und die Abschätzung, wie viel Kapazität benötigt wird. Bei Kondensa- 
toren in allen Anwendungen ist die Wechselstrombelastung ein wichtiges 
Auslegungskriterium. Bei taktenden Halbleitern ergibt sich eine Strom- 
belastung der Kondensatoren, welche abhängig vom Effektivwert des 


AC-seitigen Phasenstroms Iphase, dem Modulationsgrad m = Lie: und 
5 Uz 

dem Leistungsfaktor cos(@) ist [79]. Bei einem zentralen Zwischenkreis- 

kondensator kann die Wechselstrombelastung mit folgender Gleichung 

nach [79] bestimmt werden: 
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Abbildung 5.16: Schaltbild des dreiphasigen Aufbaus des FlCs 
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Abbildung 5.17: Bild des Schaltschranks mit drei Phasen und Signalverarbei- 
tungssystem 
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Ic wechsel == Iphase g 2-m- F ( Costa) (5.30) 


Die Wechselstrombelastung ist nach Gleichung (5.30) bei cos(¢) = 1 
und m = 0,61 maximal [79, Fig.5]. Mit Ipnase = 100A ergibt sich eine 
maximale Wechselstrombelastung von Je: wech. was © 64A für die Zwi- 
schenkreiskondensatoren. 

Nachdem die Wechselstrombelastung bestimmt wurde, wurde als nächs- 
tes die mindestens notwendige Kapazität anhand [80] berechnet. Durch 
die stoßweise Belastung der Zwischenkreiskondensatoren ist die Zwischen- 
kreisspannung nicht ideal konstant, sondern von einer taktfrequenten 
Wechselspannung überlagert. Der Spitze-Spitze-Wert dieser Wechselspan- 
nung wird als Spannungsrippel UH ripper bezeichnet. Der Maximalwert 
UA rippel,max ist abhängig von dem Leistungsfaktor cos(®), der Strom- 
amplitude des Phasenstroms, der Schaltfrequenz der Halbleiter fs und 
der Kapazität des Zwischenkreises Ca, Diese beträgt nach [80] bei rein 
ohmscher Belastung, also einem Leistungsfaktor von cos(d) = 1: 


1 a hase 
Uzk,rippel,max(cos(ġ) = Lee ei Des (5.31) 
Bei einem Phasenverschiebungswinkel von ¢ = 90°, also einer Belastung 
mit reiner Blindleistung, ist die maximale Schwankungsbreite doppelt 
so groß. Die generell größtmögliche Schwankungsbreite der Kondensator- 


spannung tritt nach [80] bei ¢ = 90° auf. 


1 1 hase 
U;k,rippel,max(cos($) = 0) ~ ER Ze (5.32) 
Mit diesen Abschätzungen und den Parametern der Auslegung des PEBBs 
wurde die mindestens notwendige Kapazitat fiir die Rahmenbedingungen 


nach Tabelle 5.6 berechnet: 


1 i hase 
C; ‚min 2 : p 5.33 
j 4 fs b EE EEN = 0) ( ) 


Dabei wurde eine mindestens notwendige Kapazität Czk,min > 212pF 
bestimmt. 
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Tabelle 5.6: Übersicht über Parameter der Auslegung der Kapazität des Zwi- 


schenkreises 
Symbole Wertebereich 
Üphase 150 A 
cos(¢) 0 - induktive Last 
fs 10kHz 
U,x rippel,max 25V 


Nach der Berechnung der Strombelastung und mindestens notwendigen 
Kapazität Czk,min wurde noch für die Auswahl der Kondensatoren die 
maximale Zwischenkreisspannung festgelegt. Da es sich um einen 7-Level 
Aufbau mit sechs Halbleitern in Serie handelt, ergibt sich die maximale 
Zwischenkreisspannung mit Ukom = 800V zu 4,8kV. Wie bereits bei 
den Kondensatoren der PEBBs wurden hier auch Kondensatoren von der 
Firma Electronicon aus der E51 Reihe [D7] gewählt. Für den Zwischen- 
kreis sind dabei Czk = 2-187,5pF mit maximal 4,7kV Nennspannung 
vorgesehen. Die Wechselstrombelastbarkeit einer der zwei Kondensatoren 
beträgt Je sechst = DÜ A. Zusätzlich können noch drei Kondensatoren 
mit 51,25 pF mit maximal 6,3 kV Nennspannung eingebaut werden. Diese 
haben eine Wechselstrombelastung von Ic wechsel = 20 A. Die Wechsel- 
strombelastung des Zwischenkreises ist Je: wech. mua = 64A und wird 
durch die zwei 187,5 uF Kondensatoren erreicht. 

Nachdem die mechanischen Bauelemente ausgewählt waren, wurde eine 
Verschienung aus Kupfer konstruiert. Die Verschienung ist jeweils die 
elektrische und mechanische Befestigung. Bei dieser Konstruktion wurde 
ausschließlich Luft als Isolationsmaterial eingesetzt, da die Zwischenkreis- 
spannungsanschlüsse bei den PEBBs genügend Abstand haben und die 
gewählten Kondensatoren an beiden Enden die elektrischen Anschlüsse 
besitzen. Wie bei den Kondensatoren in den PEBBs wurde ebenfalls eine 
passive Entladung mit hochspannungsfesten Widerständen von der Firma 
Ohmitee [D21] realisiert. Die Entladezeitkonstante wurde wieder auf 60s 
gewählt, so dass in einem Fehlerfall die DC-Versorgung abgeschaltet wer- 
den kann und sich die Kondensatoren alle gleichmäßig entladen. Dadurch 
wird bestmöglich das Überschreiten der maximalen Sperrspannung der 


136 


Kapitel 5 Der Hardwareprototyp für den Q2LB des FlCs 


i Phase C FTP 


Abbildung 5.18: Bild des zentralen Zwischenkreises 


verwendeten Halbleiter und die Spannungsaufteilung angeglichen. Der 
realisierte Zwischenkreis wird auf Abb. 5.18 abgebildet. Es sind die zwei 
187,5 pF Kondensatoren und einer der 51,25 pF Kondensatoren eingebaut. 
Die Verschaltung der Widerstände zum passiven Entladen sind an den 
zwei großen Kondensatoren angeschlossen. 


5.2.2 Ausgangsstrommessung 


In den PEBBs sind alle, bis auf den Phasenstrom iphase, für den Be- 
trieb notwendigen Messungen bereits integriert. Der Phasenstrom bzw. 
der Ausgangsstrom lässt sich nur an einer Stelle im Umrichter mes- 
sen, sonst müsste dieser aus einer Addition zusammengesetzt werden. 
Die Messstelle ist am Phasenausgang direkt hinter der Phasenabschluss- 
schiene. Für diese Position wurde eine passende Ausgangsstrommessung 
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Abbildung 5.19: Bild einer Phase mit Ausgangsstrommessung 


entworfen. In Abb. 5.19 ist die Ausgangsstrommessung zu sehen. Die 
Ausgangsstrommessung wurde mit dem LTC 200 der Firma LEM [D22] 
und einer entsprechenden Auswerteplatine realisiert. Ein Phasenstrom bis 
200 A kann gemessen werden, sodass der Messbereich des Umrichters den 
bei der Auslegung angenommenen Phasenstrom um 50 A übersteigt. Die 
Messauflösung ist u = 6,104 und damit eine sehr gute Auflösung. 
Dagegen beträgt der Messfehler bei dem eingesetzten Sensor 0,05% des 
Nennstroms, was hier 100 mA entspricht. Das ist für die realisierte Aus- 
gangsstromregelung eine vollständig ausreichende Genauigkeit. 

Die Isolation wurde, wie bei der Lüftersteuerung, in zwei Stufen reali- 
siert. Die erste Stufe ist die Isolation des LTC 200 bzw. des Kabels am 
Phasenausgang. Die zweite Stufe wurde mit einem isolierten DC/DC- 
Wandler THM15 von Traco [D18] realisiert. Die Auswertung des Mess- 
signals wird mit dem gleichen ADC wie bei der Spannungsmessung 
umgesetzt. Die Schnittstelle zur Signalverarbeitung ist ebenfalls über 
eine LWL-Verbindung zur potentialfreien Kommunikation aufgebaut. Die 
mechanische Befestigung der Ausgangsstrommessung wurde mit einer 
Grundplatte aus Kunststoff realisiert, welche an den Schaltschrank je- 
weils passend in der Höhe angeschraubt werden kann. 
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Abbildung 5.20: Bild des ETI-SoC-Signalverarbeitungssystems 


5.3 Das Signalverarbeitungssystem 


Die Steuerung und Regelung des gesamten Umrichtersystems ist an 
einer Stelle im Aufbau gebündelt. Diese befindet sich im ETI-SoC- 
Signalverarbeitungssystem welches in Abb. 5.20 gezeigt wird. Das Signal- 
verarbeitungssystem wurde in den letzten Jahren am Institut entwickelt 
[E9]. Das Signalverarbeitungssystem ist ein Gesamtsystem, welches ne- 
ben Hardwarekomponenten wie Platinen und Baugruppenträger auch 
aus Softwarekomponenten wie den Tool-Ketten zur Programmierung 
und der Bedieneroberfläche (GUI) besteht. Für das System wird die C- 
Programmierung aus Matlab-Simulink mit einer am Institut entwickelten 
Codegenerierung durchgeführt. Die FPGAs werden mit geschriebenem 
VHDL-Code in diesem Umrichtersystem beschrieben. Die Ansteuerung im 
Betrieb erfolgt mit einer GUI auf LabVIEW-Basis. Dieses Programm wird 
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Abbildung 5.21: Bilder der Komponenten des ETI-SoC-Systems 


am ETI auch Monitoring-Control-Tool (MCT) genannt. Als Schnittstelle 
zwischen Rechner und SoC-System wird Ethernet mit einem am Institut 
selbst entwickelten Kommunikationsprotokoll auf tcp-basis genutzt. 


5.3.1 Komponenten der Signalverarbeitung 


Das ETI-SoC-Signalverarbeitungssystem ist modular aufgebaut. Dazu 
existiert das Hauptboard, das sogenannte SoC-Carrier, auf das die 
Erweiterungskarten je nach Konfiguration gesteckt werden. Die ver- 
wendeten Karten und deren Ansteuerung werden in dem auf dem 
SoC-Carrier aufgesteckten Picozed System-on-Modul implementiert. Im 
Folgenden werden die im Aufbau eingesetzten Komponenten des ETI- 
SoC-Signalverarbeitungssystems vorgestellt. 


SoC-Carrier 


Das SoC-Carrier ist das Kernstück der Signalverarbeitung und wird 
ganz links in der Bildreihe in Abb. 5.21 gezeigt. Es ist die elektri- 
sche Verbindung aller Komponenten des Signalverarbeitungssystems. Das 
SoC-Carrier wird im dafür extra entworfenen mechanischen Baugruppen- 
träger eingeschraubt. In einem mechanischen Baugruppenträger können 
bis zu zwei SoC-Carrier eingebaut werden, was in diesem Umrichter- 
system auch erfolgt ist. Auf jedem SoC-Carrier können bis zu acht 
Erweiterungskarten aufgesteckt werden, die Steckplätze unterscheiden 
sich dabei nicht untereinander. Jeder der Steckplätze stellt 16 Pins mit 
frei konfigurierbaren Signalen vom FPGA und weiteren Pins für die Ver- 
sorgungsspannungen zur Verfügung. Die Versorgung des SoC-Carriers mit 
+5V,+15V,-15V und +24 V wird mit einer extra für den mechanischen 
Baugruppenträger entworfenen Versorgungsplatine realisiert. So wird zur 
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Versorgung der Signalverarbeitung nur ein externes 24 V-Netzteil im Auf- 
bau benötigt. 

Als Aufsteckmodul mit dem eigentlichen SoC, wird das Picozed-Board 
von Avnet [D23] eingesetzt. Die weiteren Spannungslevels für den Betrieb 
werden mit Spannungswandlern auf dem SoC-Carrier erzeugt. 

Auf dem Aufsteckmodul befindet sich der Xilinx Zynq 7030 [D24] 
mit einem FPGA und zwei Prozessoren. Ein Prozessorkern wird als 
Baremetal-Kern, also ohne Betriebssystem genutzt, um die aus dem C- 
Code generierte Anwendung auszuführen. Auf dem zweiten Prozessorkern 
läuft ein für die Anwendung angepasstes Echtzeit-Betriebssystem. Das 
Echtzeit-Betriebssystem realisiert die Schnittstelle für die Ansteuerung 
und Überwachung des Signalverarbeitungssystems. Durch diese Struktur 
im System, mit den einheitlichen Steckplätzen und dem frei programmier- 
baren Baremetal-Kern, wurde das System leicht für die Anwendung im 
Aufbau angepasst. 


LWL-Erweiterungskarte 


Für die LWL-Schnittstelle zu den Gate-Treibern wurde die sogenannte 
LWL-Erweiterungskarte genutzt. Diese verfügt über eine direkte Signal- 
leitung von acht LWL-Sendern und acht LWL-Empfängern an die Pins 
des SoC-Carriers. Mit den AFBR-Bausteinen von BROADCOM [D25] 
werden die LWL-Verbindungen realisiert. Vom FPGA aus wird eine ein- 
heitliche Latenz für die Gate-Signale durch gleiche Leitungslängen und 
gleiche Überträger erreicht. 


LWL-FPGA-Erweiterungskarte 


Im Vergleich zu der LWL-Erweiterungskarte, bietet die LWL-FPGA- 
Erweiterungskarte die Möglichkeit, die 16 Pins zum SoC-System flexibler 
zu nutzen. Ein FPGA auf der Erweiterungskarte, das als Multiplexer ge- 
nutzt wird, können als mehr als 16 LWL Sender-oder Empfänger genutzt 
werden. 

Bei der Ansteuerung der PEBBs dieses Aufbaus existiert eine Ungleich- 
heit zwischen Sendern und Empfängern, da bei den Messkarten und der 
Lüftersteuerung mehr Sender als Empfänger benötigt werden. Dieses ge- 
änderte Verhältnis wird mit dieser Erweiterungskarte ausgeglichen. Auf 
dieser Erweiterungskarte wird dies mit einem darauf befindlichen zusätz- 
lichen FPGA - einem Max 10 von Intel [D26]-realisiert. Dieser hat die 
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Abbildung 5.22: Strukturbild der Signalschnittstellen 


Funktion, die 16 Signale vom SoC-Carrier zu interpretieren und die 24 
Signale für die LWL-Signale zu erzeugen. Weiter können an diesen FPGA 
bereits Funktionen vom SoC-FPGA ausgelagert werden, was in diesem 
Aufbau auch erfolgt ist. 


5.3.2 Signalplan 


In Abb. 5.22 ist der realisierte Signalplan abgebildet. In diesem Aufbau 
werden in der Signalverarbeitung zwei SoC-Carrier mit jeweils einem auf- 
gesteckten Picozed-Board verwendet. Zum Anschluss aller Komponenten 
an ein System mit einem SoC-Carrier verfügt dieses nicht über genügend 
Signalpins. 

Bei dieser Struktur wird im System A, welches das Mastersystem darstellt, 
die Phase A, die Ausgangsstrommessung aller Phasen und die Schnitt- 
stelle zum Prüfplatz angesteuert. Das System B steuert die Phase B und 
Phase C an. Jede Phase verfügt über drei Baugruppen des hardwaretech- 
nischen Aufbaus des PEBBs und jedes dieser PEBB hat jeweils zwei Gate- 
Treiber, zwei Spannungsmessungen, zwei Temperaturmessungen und zwei 
Lüftersteuerungen, was zu einer Vielzahl an Signalen führt, die wiederum 
modular angesteuert werden müssen. So werden jeweils zwei PEBBs mit 
einer LWL-Erweiterungskarte und einer LWL-FPGA-Erweiterungskarte 
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angesteuert. Damit die Gate-Signale minimaler Verzögerung unterlie- 
gen, werden diese direkt mit den LWL-Karten vom SoC-Carrier aus 
angesteuert. Die Spannungsmessung, Temperaturmessung und Lüfter- 
steuerung werden von der LWL-FPGA-Erweiterungskarte angesteuert. 
Im System B sind drei LWL-Erweiterungskarten und drei LWL-FPGA- 
Erweiterungskarten für die sechs PEBBs eingesetzt. Im System A sind 
zwei LWL-Erweiterungskarten und zwei LWL-FPGA-Erweiterungskarten 
eingesetzt, wobei jeweils die zweiten nur zur Hälfte mit LWL-Kabeln an- 
geschlossen sind. Dieser modulare Aufbau war bei der Implementierung 
von Vorteil, da die gleichen Funktionen und Signale nur einmal program- 
miert und getestet werden mussten und dann mehrfach eingesetzt werden 
konnten. 

Die Systeme A und B sind zum Datenaustausch mit einer Hochgeschwin- 
digkeitsschnittstelle des Zynq 7030, der sogenannten GTX-Schnittstelle, 
verbunden. Darüber können Daten mit bis zu 6 GBit/s ausgetauscht wer- 
den, was zum Austausch von Steuerungsvariablen und Statusvariablen in 
digitaler Form verwendet wurde. 


5.3.3 Struktur der Implementierung 


Wie bereits der Signalplan vermuten lässt, wurde die Modularisierung 
und konsequente Aufteilung der Aufgaben auf unterschiedliche Signalver- 
arbeitungssystemkomponenten in der Software fortgeführt. Die Struktur 
der Implementierung im Signalverarbeitungssystem wird in Abb. 5.23 ab- 
gebildet. Dabei sind die zwei SoC-Systeme (SoC A und SoC B) mit den 
zugehörigen LWL-FPGA-Erweiterungskarten mit den Max 10 FPGA zu 
sehen. Die Modularisierung ist anhand der Signalanschlüsse und Auf- 
teilung der Phasen zu erkennen. Der für zwei PEBBs zuständige Max 
10 übernimmt dabei die Ansteuerung für die AD-Wandler der Konden- 
satorspannungsmessung und Temperaturmessung. Weiter steuert er die 
Lüfter in Abhängigkeit der gemessenen Kühlkörpertemperatur an. Die 
Messwerte der Kondensatorspannung und Kühlkörpertemperatur werden 
über eine Uart-Kommunikation zum FPGA des SoC gesendet. Die An- 
zahl der angeschlossenen Max 10 variierte zwischen dem SoC A und SoC 
B bedingt durch die unterschiedliche Anzahl an PEBBs. 

Das SoC B steuert die Phasen B und C an, weshalb die Erzeugung 
der Gate-Signale im FPGA dazu implementiert wurde. Weiter sind im 
Prozessor 1 auch ARM genannt — die Symmetrierungsalgorithmen 
für die Phase B und C implementiert. Ebenfalls im System B wurde 
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Abbildung 5.23: Strukturbild der implementierten Signalverarbeitungsstruktur 


eine Fehlerüberwachung der Kühlkörpertemperatur und Kondensator- 
spannungen implementiert. Sollte ein Fehler auftreten, wird dieser an 
System A gemeldet und dieses entscheidet, was passiert. Sollte das Sys- 
tem A keine Reaktion zeigen, dann trifft das System B die Entscheidung 
auszuschalten. Der jeweilige Aussteurungsgrad für die Phasen B und C, 
sowie der Ausgangsstrommesswert und die für den Betrieb notwendigen 
Steuerungsworte werden über die GTX-Schnittstelle empfangen. In der 
Signalverarbeitungsstruktur wird deutlich, dass das SoC B und System B 
das Slave-System ist. Im ARM 0 werden die Messwerte der Kondensator- 
spannungen und Ähnliches im Betrieb zur Beobachtung und Auswertung 
an das MCT (GUI) gesendet. Diese Funktion wird als Human Maschine 
Interface (HMI) auf der Seite des SoCs bezeichnet. Es ist nicht vorgese- 
hen, dass Steuerungsvariablen vom MCT (GUI) an dieses SoC gesendet 
werden. 

Das SoC A hat für die Phase A den notwendigen Modulator im FPGA und 
Symmetrierungsalgorithmus im ARM 1. Ebenfalls für die Phase A und 
für den Gesamtumrichter wurde eine Fehlerüberwachung und ein Feh- 
lermanagement implementiert. Da dieses System das Mastersystem ist, 
wurde hier die Ausgangsstromregelung mit zugehöriger Ausgangsstrom- 
messung implementiert. Was nicht eingezeichnet ist, allerdings ebenfalls 
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im SoC A integriert ist, ist die Betriebsartensteuerung mit Ablaufautoma- 
ten für Einschaltsequenz, Ausschaltsequenz usw. Dieses System hat auch 
die Schnittstelle zum Prüfplatz integriert und erhält die Steuerungsbe- 
fehle vom MCT (GUI). Wie das System B schickt es zur Überwachung 
und Auswertung die Messwerte des Systems ebenfalls an das MCT (GU]). 
Die Systeme sind so implementiert, dass bei einem Neustart eines Systems 
bzw. einem Kommunikationsausfall zwischen einzelnen Komponenten, das 
andere SoC in einen Fehlerzustand schaltet und wartet bis das andere 
System wieder läuft und der Nutzer ein Reset-Signal schickt. Wenn eine 
softwareseitige Veränderung erfolgen sollte, dann muss nur dieser Teil 
neu geladen werden und der Rest der Implementierung muss nicht neu 
geladen werden. Nur ein Reset-Signal muss vom Nutzer über das MCT 
(GUI) gesendet werden. 

Bei der Struktur der Implementierung gibt es noch eine grundlegende 
Unterscheidung zu den meisten anderen Umrichtersystemen am ETI, jeg- 
liche Signale werden über das MCT (GUI) gesendet. Ein Bedienfeld oder 
Ähnliches existiert nicht, lediglich das Interface zum Prüfplatz ist eine 
weitere Schnittstelle, bei der im Betrieb der Umrichter von außen bei 
Ausfall der digitalen Kommunikation ausgeschaltet werden kann. Dies ist 
der Anwendung als Mittelspannungsumrichter und dem Schutzkonzept 
des Prüfplatzes geschuldet. 


5.3.4 Interrupt basierte Softwareimplementierung 


Wie bei echtzeitfähigen Signalverarbeitungssystemen üblich ist, wird die 
implementierte Software durch zeitlich erzeugte Interrupts gestartet. So 
ist eine zeitliche äquidistante Abarbeitung gewährleistet. Die Ausführung 
wird synchronisiert zu den Zählern des Modulators der jeweiligen Pha- 
sen ausgeführt. Dabei existiert zwischen dem System A und System B 
keine Synchronisation, vom System ist dazu keine Synchronisationsfunk- 
tion vorgesehen. Jedes der Systeme arbeitet zeitlich nach dem Ablauf 
welcher in Abb. 5.24 abgebildet ist. Zweimal pro Modulationsperiode Tm 
wird jeder der zwei Interrupts generiert. Der erste Interrupt (Interrupt 
ADC) startet jeweils die AD-Wandlung aller Kondensatorspannungsmes- 
sungen. Genauso wird bei dem Ausgangsstrom mit diesem Interrupt die 
Mittelwertberechnung der vergangenen halben Modulationsperiode bzw. 
der Totzeit des Signalverarbeitungssystems tr durchgeführt. Auf die Tem- 
peraturmessung hat dieser Interrupt keinen Einfluss, da diese zeitlich 
kontinuierlich ausgeführt wird. Etwas zeitlich nacheilend wird der zweite 
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Abbildung 5.24: Ablauf der Interrupt basierten Softwareimplementierung 


Interrupt (Interrupt ARM) erzeugt, welcher den Prozess im ARM-Kern 
1 startet. Dabei wird zuerst die Kommunikation zwischen dem Prozes- 
sor und FPGA - der auf AXI basierte ETI-Stream — gestartet, um die 
Messwerte für die Ausgangsstromregelung und die Symmetrierungsal- 
gorithmen usw. vom FPGA zum ARM-Kern zu übergeben. Zeitgleich 
wird auch die GTX-Schnittstelle ausgelesen und die zu diesem Zeit- 
punkt vorhandenen Werte für den ARM-Kern übernommen. Danach wird 
der C-Code ausgeführt und nach Durchlauf des C-Codes wird der ETI- 
Stream erneut genutzt. Beim zweiten Aufrufen werden die Sollwerte und 
Steuerungsworte vom ARM-Kern zum FPGA übergeben. Die neuen Aus- 
steuergrade werden bei den Modulatoren zum nächsten Interrupt ADC 
übernommen. Auch zu diesem Zeitpunkt werden die Variablen über die 
GTX-Schnittstelle an das jeweils andere System gesendet. Danach beginnt 
der gleiche Ablauf von vorne. In den SoC-Systemen wird permanent über- 
wacht, ob die Ausführung des C-Codes bis zum nächsten Interrupt ADC 
abgeschlossen ist. Die zeitliche Verschiebung zwischen dem Interrupt ADC 
und Interrupt ARM wurde auf 2ps eingestellt. Die Abarbeitung des C- 
Codes im System A benötigt maximal 25 yus und bei System B werden 
27 us benötigt. Daher wäre eine maximale Schaltfrequenz im Bereich von 
fs = 15kHz noch möglich. 
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Abbildung 5.25: Ablauf der Totzeitkompensation der Spannungsmessung 


5.3.5 Kompensation der Totzeit bei 
Kondensatorspannungsmessung 


Bedingt durch den zeitlichen Ablauf der Kondensatorspannungsmessung 
und der Erzeugung der Gate-Signale entsteht eine Totzeit. Die Symmetrie- 
rungsalgorithmen fiir die Kondensatorspannungen werden immer zweimal 
pro Modulationsperiode Tm ausgeführt. Der Aussteurungsgrad dz y für die 
Erzeugung der Gate-Signale kann jedoch nur zu bestimmten Zeitpunkten 
verändert werden, so dass die Spannungs-Zeit-Flächen am Ausgang kor- 
rekt sind. In Abb. 5.25 wird die zeitliche Abfolge dargestellt. Immer zu 
Beginn und in der Mitte einer Modulationsperiode werden die Konden- 
satorspannungen gemessen. Das sind allerdings auch die Zeitpunkte an 
dem der neue Aussteurungsgrad von den jeweiligen Modulatoren über- 
nommen wird. Somit wird fiir die Symmetrierungsalgorithmen, wie bei 
der Regelung, ein bereits vergangener Wert verwendet. Die Kondensa- 
torspannungen verändern sich bereits in dem aktuellen Durchlauf der 
Symmetrierungsalgorithmen, da eine Schaltsequenz zweimal pro Modu- 
lationsperiode Tm ausgeführt wird. 

Die Totzeit bei den Symmetrierungsalgorithmen beträgt In, Diese Totzeit 
muss kompensiert werden, damit die Kondensatorspannungsabweichun- 
gen minimal werden. 

Im Folgenden wird der Ansatz anhand eines 5-Level FICs in dreiphasiger 
Ausführung erläutert, wie diese Kompensation durchgeführt wird. Ganz 


147 


Kapitel 5 Der Hardwareprototyp für den Q2LB des FlCs 


allgemein kann mit Gleichung (5.34) die Spannung eines Kondensators 
beschrieben werden. 


1 
uc = 5 f ic dt + nen (5.34) 


Mit stationären Werten bzw. der Annahme, dass diese Werte sich in kur- 
zen Zeitabständen nicht verändern, vereinfacht sich Gleichung (5.34) zu: 


1 
Auc = C $ Iphase id te (5.35) 


Für jeden der verwendeten Kondensatoren der drei Phasen muss die Kon- 
densatorspannungsänderung AUc einzeln berechnet werden. 


i T 
Aucı a Loi 
Auca = TER S Iphase : tea $ [x] (5.36) 
Auc3 a La 


Die Zeit £.ı ist die Summe der tp,ny des entsprechenden Kondensators C4. 
Diese Zeit entspricht der Zeit, wie lange der Ausgangsstrom in der gerade 
ausgeführten Schaltsequenz durch den entsprechenden Kondensator fließt. 
Allerdings ist nicht nur die Zeit wichtig, sondern auch die Richtung des 
Stromflusses in dem jeweiligen Schaltzustand. Die Matrix [K] enthält 
genau diese Information und sieht folgendermaßen aus: 


FC Zu) k(C2,tp12) k(C3,tp13) 
[K] = |k(C1,tpo1) Hais) k(C,tpas) (5.37) 
k(Ci,tp31) k(C2,tp32) k(C3,tp33) 


Gleichung (5.38) gibt die Zuordnung der Zustände der einzelnen Konden- 
satoren bei dem jeweils verwendeten Schaltzustand an. Die Zuordnung 
variiert in Abhängigkeit von der Schaltfolge. 

. teny, C wird geladen 


Fi, faul = § 0, keine Veränderung (5.38) 
—1- Teo, C wird entladen 


cn 


Die korrigierte Spannung uc kor ergibt sich schließlich aus der Summe der 
gemessenen Kondensatorspannung Uc,mess und dem zusätzlich vorberech- 
neten Spannungsoffset Auc. 
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(uc,kor) a (UC,mess) + (Auc) (5.39) 


5.3.6 Ausgangsstromregelung 


Fir den dreiphasigen Betrieb wurde eine Ausgangsstromregelung in einem 
rotierenden Koordinatensystem implementiert. Die Struktur der Aus- 
gangsstromregelung wird in Abb. 5.26 nach tiblicher Nomenklatur am ETI 
gezeigt. Beim Testbetrieb an einer dreiphasigen Lastdrossel muss fiir das 
rotierende Koordinatensystem ein Referenzwinkel und eine Referenzkreis- 
frequenz erzeugt werden. Diese werden neben den Sollwerten des Stroms 
im rotierenden Koordinatensystem mit vorgegeben. Die Struktur der 
eigentlichen Regler sind zwei entkoppelte PI-Regler, welche nach dem Be- 
tragsoptimum aus [81] ausgelegt wurden. Fiir die Transformation wurden 
die Messwerte des Ausgangsstroms mit Hilfe der Clark-Transformation 
[82] in ein festes Koordinatensystem transformiert. Danach wurde mit 
Hilfe der Park-Transformation [83] in das rotierende Koordinatensys- 
tem des Referenzsystems transformiert. So regeln die PI-Regler reine 
Gleichgrößen. Damit der Wirkanteil (ią) und der Blindanteil (iq) des 
Ausgangsstroms sich nicht gegenseitig stören, wird die Entkopplung zwi- 
schen diesen Komponenten benötigt. Die zwei PI-Regler geben jeweils 
eine Sollgröße der Spannungsanteile im rotierenden Koordinatensystem 
vor. Diese Sollgrößen werden wiederum mit dem gleichen Referenzwin- 
kel zurück in das statorfeste Koordinatensystem transformiert. Danach 
wird in das dreiphasige Phasenspannungssystem zurück transformiert. 
Auf die drei Sollwerte der Phasenspannungen wird eine Nullspannung 
addiert, welche nach unterschiedlichen Verfahren bestimmt werden kann. 
Bei dieser Implementierung wurde eine Nullkomponente zur Steigerung 
der Phasenspannung verwendet. Am ETI wird diese Nullkomponente als 
Super-Sinus bezeichnet. Dabei hat die Nullkomponente einen Verlauf eines 
Dreiecks mit doppelter Netzfrequenz. Die einzelnen Phasenspannungen 
werden in den eigentlichen Aussteuergrad umgerechnet, in dem diese 
durch den Wert der halben Zwischenkreisspannung U,x, geteilt werden 
und dazu noch der Wert 0,5 hinzuaddiert wird. Denn beim Aussteuergrad 
von 0,5 wird der Mittelwert Null der Phasenspannung über eine Mo- 
dulationsperiode gestellt. Die drei Aussteuergrade (d1*,d2*,d3*) werden 
als letzten Schritt der Modulation mit inbegriffenem Symmetrierungs- 
algorithmus übergeben. Damit ist die Regelungsschleife geschlossen. Die 
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Abbildung 5.26: Struktur der implementierten Ausgangsstromregelung für den 
Testbetrieb 


Regler sind begrenzt in der zu fordernden Spannungskomponente und ver- 
fügen über eine Anti-Wind-Up-Struktur, um die Stabilität des I-Anteils zu 
gewährleisten. Damit unterscheidet sich die Struktur der Regelung nicht 
von einer Ausgangsstromregelung für einen Zwei-Level-Umrichter. 
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Der Prüfplatz für 
hochdynamische 
Mittelspannungsumrichter 


Am ETI wurden bisher lediglich Niederspannungsprototypen aufgebaut 
und betrieben. Im Rahmen dieser Dissertation wurde zum ersten Mal am 
Institut ein Prototyp mit Mittelspannung aufgebaut. Für den Betrieb war 
es nötig, einen neuen Prüfplatz für diesen und weitere Mittelspannungs- 
umrichter aufzubauen. Genau genommen wurde ein Prüffeld für Mittel- 
spannungsanwendungen mit zwei Prüfplätzen realisiert, wobei der größere 
der zwei Prüfplätze für hochdynamische Mittelspannungsumrichter ver- 
wendet wird. Für die Realisierung wurde im Rahmen dieser Dissertation 
ein Konzept ausgearbeitet, die notwendigen Komponenten ausgewählt, 
die Beschaffung der Bestandteile angeleitet, der Aufbau organisiert, die 
Inbetriebnahme der Komponenten durchgeführt, das Steuerungs- und 
Überwachungssystem programmiert und abschließend eine Sicherheits- 
beurteilung durchgeführt. Das Konzept wird in Abschnitt 6.1 detailliert 
erläutert. Die beim Betrieb des Prototyps eingesetzten Komponenten des 
Prüfplatzes werden in Abschnitt 6.2 beschrieben. Abbildung 6.1 zeigt 
den Aufbau des leeren Prüfplatzes ausgehend von der großen Eingangs- 
schiebetür. Auf dem Bild ist ganz links am Rande der Schaltschrank des 
Kühlgeräts zum Erzeugen von entionisiertem Kühlwasser zu sehen. Vor 
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Abbildung 6.1: Bild des Prüfplatzes für hochdynamische Mittelspannungsum- 
richter 


dem Fenster ganz links ist der Schaltschrank der luftgekühlten Lastdrossel 
zu sehen. 

Die blauen Schaltschränke sind die MV-Netzteile, jedoch wurde für die 
Messungen nur das MV-Netzteil direkt neben der Lastdrossel eingesetzt. 
Hinter dem MV-Netzteil rechts befindet sich der Erdungsdraufschalter 
und dahinter befinden sich die Hochstromversorgungsanschlüsse für die 
MV-Netzteile. Auf dem MV-Netzteil am Fenster liegt eine Auswahl an 
Messequipmenten, welche im Prüfplatz eingesetzt werden können. Dar- 
unter befindet sich ein MV-Spannungstastkopf, ein batteriebetriebenes 
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Oszilloskop, eine batteriebetriebene Rogowski-Spule, ein batteriebetrie- 
bener MV-Differenztastkopf und ein Hochspannungspräzisionsteiler. In 
Abb. 6.2 ist ein Raumplan für das Prüffeld mit zugehörigem Nieder- 
spannungsarbeitsbereich abgebildet. Das Prüffeld befindet sich in einem 
abgeschlossenen Raum und der Niederspannungsarbeitsbereich im be- 
nachbarten Raum. Jeder Prüfplatz hat eine Zugangstür und der große 
Prüfplatz zusätzlich zwei große Schiebetüren. An den Prüfplätzen erfolgt 
die elektrische Vermessung der Prüflinge. Der Aufbau der Prüflinge sowie 
deren Inbetriebnahme mit kleiner Spannung erfolgt im Niederspannungs- 
arbeitsbereich. 


6.1 Konzept des Prüfplatzes 


Das Konzept des Prüfplatzes für hochdynamische Mittelspannungsum- 
richter wird in Abb. 6.3 abgebildet. Es muss höheren Sicherheitsanfor- 
derungen genügen, da der direkte Kontakt eines Menschen mit einer 
Spannung größer 1000 V AC oder größer 1500 V DC unweigerlich zum 
Tode führen würde. Das Konzept wurde gemäß der Norm VDE 0104 
[D27] entworfen und realisiert. Dabei befindet sich die Mittelspannung 
stets innerhalb des MV-Schutzbereichs. Somit muss jede elektrisch leit- 
fähige Verbindung unterbrochen bzw. galvanisch getrennt werden. Das 
betrifft die Versorgung und die Signalschnittstellen zwischen dem MV- 
Schutzbereich und der sonstigen Infrastruktur. Um den MV-Schutzbereich 
musste eine geerdete Abschrankung mit Zugangskontrolle aufgebaut wer- 
den. 

Die Trennung der elektrisch leitfähigen Verbindungen wurde bei den Kom- 
ponenten des Prüfplatzes integriert und für den Prüfling sowie zugehörige 
Messtechnick mit Trenntransformatoren und LWL-Verbindungen reali- 
siert. Für den Prüfplatz wurde sich für die Erzeugung der Mittelspannung 
mit Hilfe eines Netzteils entschieden. Somit ist die Energiemenge im Feh- 
lerfall möglichst gering und der Gefahrenbereich, welcher sich vollständig 
im MV-Schutzbereich befindet, begrenzt. 

Das Kernelement des Sicherheitskonzepts ist die Steuerung bzw. Über- 
wachungseinheit, welche mit einer „Fail-Safe“ speicherprogrammierbaren 
Steuerung (SPS) realisiert wurde. Diese hat über alle Komponenten und 
alle Zugangsstellen des Prüfplatzes die Kontrolle. Für jeden Prüfplatz ist 
eine Ablaufsteuerung für das Aktivieren und Deaktivieren des Prüfplat- 
zes integriert, was die ganzen Geräte automatisiert ein- und ausschaltet. 
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Abbildung 6.2: Raumplan mit Anordnung der Komponenten im Prüffeld 
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Abbildung 6.3: Strukturbild des Konzepts des Mittelspannungsprüfplatzes 


Weiter ist auch ein Fehlermanagement in der Überwachung integriert, 
die je nach Art des Fehlers entsprechend handelt. Eine Schnittstelle der 
Steuerung zum Prüfling gibt es für die Freigabe des Betriebs und die Rück- 
meldung, ob die Steuerung läuft und ob ein Fehler aufgetreten ist. Das 
Fehlermanagement hat das Ziel, jeglichen Schaden bei Menschen zu ver- 
hindern und versucht möglichst Schäden beim Equipment und Prüfling zu 
vermeiden. Der Betriebszustand dieses Prüfplatzes und des anderen Prüf- 
platzes wird durch eine Signalleuchte an allen Zugangstüren permanent 
signalisiert. 


6.2 Komponenten des Prüfplatzes 


Im Prüfplatz mit dem zugehörigen Konzept werden unterschiedliche Kom- 
ponenten im Betrieb eingesetzt. Dazu gehören die MV-Netzteile, die 
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MV-Lastdrossel, das Kühlgerät, die Trenntransformatoren, die Messtech- 
nik, der Erdungsdraufschalter, die Steuerungseinheit und der Leitstand. 
Im Folgenden werden die wichtigen Komponenten fiir den Betrieb des 
Hardwareprototypen beschrieben. Das Kühlgerät wird nicht beschrieben, 
da es sich bei dem aufgebauten Prüfling um einen luftgekühlten Prüfling 
handelt. Die Steuerungs- und Überwachungseinheit wird ebenfalls nicht 
beschrieben, da diese sehr umfangreich ist und nicht zum Verständnis des 
Betriebs des Hardwareprototyps beiträgt. Das eingesetzte Messequipment 
wird jeweils bei den Messungen genauer beschrieben. 


6.2.1 MV-Netzteil des Prüfplatzes 


Im Konzept wurde bereits erläutert, dass die Mittelspannung aus der Nie- 
derspannung erzeugt werden soll. Dabei wurde sich für die SR-Serie des 
Herstellers Technix [D28] entschieden. In Abb. 6.4 (a) ist das verwendete 
Netzteil abgebildet, welches aus sechs in Reihe geschalteten Einheiten, 
die jeweils bis zu 2kV erzeugen können, besteht. Das Netzteil kann insge- 
samt 12kV DC erzeugen und bis zu 10 A DC-Ausgangsstrom liefern. Eine 
Besonderheit des Netzteils ist, dass der Ausgang im Bereich der Nenn- 
spannung potentialfrei ist. Das bedeutet, dass der DC-Zwischenkreis des 
Prüflings an beliebiger Stelle geerdet werden kann. Bei dieser Anwendung 
wurde der negative Pol des Netzteils mit der Erdreferenz verbunden. Das 
Netzteil wird im Betrieb vom Leitstand digital angesteuert. Das andere 
MV-Netzteil ist identisch, kann jedoch durch eine abgeänderte Verschal- 
tung 4kV DC erzeugen und bis 30 A DC-Ausgangsstrom liefern. 


6.2.2 MV-Lastdrossel des Prüfplatzes 


Im Prüffeld steht eine luftgekühlte dreiphasige Lastdrossel der Firma 
Tramag, welche in Abb. 6.4(b) gezeigt wird. Der Induktivitätswert der 
Drossel beträgt 5mH und die Stromtragfähigkeit jeder Phase ist mit 500 A 
gegeben. Bei der Drossel sind alle sechs Anschlüsse herausgeführt und 
im Schaltschrank kann eine Verschaltung vorgenommen werden. Bei den 
Messungen wurde eine sternförmige Verschaltung der drei Wicklungen 
verwendet. Der Kern der Drossel ist mit dem Erdanschluss verbunden 
und die Wicklungen sind für eine Netzanwendung bis zu 7,2kV AC iso- 
liert. 
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(a) MV-DC-Netzteil für bis zu 12kV (b) MV-Lastdrossel für bis zu 500 A 
Zwischenkreisspannung Phasenstrom 


(c) der dreiphasige 
Erdungsdraufschalter 
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(d) der Leitstand des Priiffelds 


Abbildung 6.4: Komponenten des Priiffelds 
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6.2.3 Trenntransformatoren des Prüffelds 


Um die Versorgung der Priiflinge und nicht batteriebetriebenen Mess- 
technik zu realisieren, werden Trenntransformatoren verwendet. Im Si- 
cherheitskonzept wird immer als Worst-Case Szenario das Versagen der 
Isolation zwischen Hilfsspannungen und der Mittelspannung bei den Prüf- 
lingen oder der Messtechnik angenommen. Insgesamt existieren sechs 
einphasige Trenntransformatoren, welche jeweils fiir 30kV Isolationsspan- 
nung ausgelegt sind. Somit ergibt sich über die Hilfsversorgung keine 
elektrisch leitfähige Verbindung aus dem MV-Schutzbereich. 


6.2.4 Erdungsdraufschalter des Prüfplatzes 


Als ein wichtiges Element des Sicherheitskonzepts und als Übergabepunkt 
für die Mittelspannung von den Netzteilen zu den Prüflingen, wird der Er- 
dungsdraufschalter, welcher in Abb. 6.4 (c) zu sehen ist, verwendet. Er ist 
in dreiphasiger Version ausgeführt, so dass in unterschiedlichen Kombi- 
nationen die Erdverbindung mit der Mittelspannung verbunden werden 
kann. Im Fehlerfall schließt dieser Schalter die Mittelspannung kurz und 
schützt vor einem evtl. elektrischen Schlag. Dieser mechanische Schalter 
heißt auch Erdungsdraufschalter, weil die Erdung bzw. der Kurzschluss 
damit zugeschaltet wird. 


6.2.5 Leitstand des Prüffelds 


Der Leitstand ist die Steuerungs- und Überwachungsschnittstelle für den 
Menschen zum Prüfplatz. Er besteht aus einem PC, mit dem digital 
die Messtechnik angesprochen, die MV-Netzteile gesteuert und die SPS- 
Steuerungseinheit ausgelesen werden kann. Der zweite Bestandteil und die 
wichtigere Komponente ist das Bedienpult für die Eingabe der Befehle für 
die Prüfplätze. Mit nur sieben Tastern und fünf Leuchten wird die voll- 
ständige Ansteuerung des Sicherheitssystems durchgeführt. Der Leitstand 
befindet sich im Niederspannungsarbeitsbereich und ist in Abb. 6.4 (d) zu 
sehen. 
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Messergebnisse 


In Kapitel 5 wurde bereits der Hardwareaufbau beschrieben. Fir die 
Validierung der Theorie und der Simulationsergebnisse wurden am auf- 
gebauten Umrichtersystem unterschiedliche Messungen durchgeführt. Im 
ersten Schritt wurde der 5-Level-Betrieb einphasig untersucht. Hier wurde 
eine erste Validierung der Symmetrierungsalgorithmen und der Imple- 
mentierung der Ansteuerung der PEBBs im Signalverarbeitungssystem 
durchgeführt. Nachdem das Umrichtersystem vollständig aufgebaut war, 
wurde der dreiphasige Betrieb des Umrichtersystems mit dem 5-Level und 
7-Level-Betrieb untersucht. Schwerpunkte der Untersuchungen waren die 
Quasi-Zwei-Level-Ausgangsspannung und die Validierung der Symmetrie- 
rungsalgorithmen. Der Betrieb mit Mittelspannung im dafür realisierten 
Prüfplatz bildete den Abschluss der Untersuchungen. Bei allen Messun- 
gen wurde analysiert, welche Einflussfaktoren bei der Überspannung am 
Phasenausgang existieren und welche Faktoren mit dem Q2LB beeinflusst 
werden. 


7.1 Stationärer einphasiger Betrieb 


Der FIC im Q2LB kann neben dem einphasigen Betrieb mit Wechselspan- 
nung und Wechselstrom ebenfalls als Tiefsetzsteller betrieben werden. Für 
die ersten Untersuchungen am Umrichter war dies die einfachste Mög- 
lichkeit einzelne stationäre Betriebspunkte für die Symmetrierung der 
Kondensatorspannungen einzustellen und zu untersuchen. Beim Q2LB 
ist der Aussteurungsgrad beschränkt, was sich durch eine geeignete Wahl 


Kapitel 7 Messergebnisse 


Abbildung 7.1: Struktur des Messaufbaus für den einphasigen Betrieb als Tief- 
setzsteller 


der Zwischenkreisspannung UA und der Ausgangsspannung U4 allerdings 
leicht umgehen lässt. Die Symmetrierungsalgorithmen bzw. die Konden- 
satorspannungsabweichung werden vom Betrag und vom Vorzeichen des 
Phasenstroms iphase beeinflusst. Beides kann bei diesem Messaufbau ein- 
zeln und gezielt eingestellt werden. Der Kondensatorspannungsverlauf, die 
Quasi-Zwei-Level-Ausgangsspannung sowie der dazugehörige Ausgangs- 
strom wurden gemessen. Diese Messungen wurden bei Niederspannung 
im 5-Level-Betrieb mit zwei unterschiedlichen Symmetrierungsalgorith- 
men durchgeführt. Der ETI-Algorithmus und der Rostock-Algorithmus 
wurden dabei eingesetzt und untersucht. In Abb. 7.1 ist der verwendete 
Messaufbau abgebildet. Die Phaseninduktivität Lphase = 1 mH wurde wie 
bei der einphasigen Simulation mit Wechselstrom gewählt. Die Konven- 
tion der Zählreihenfolge für die Kondensatoren wurde im Vergleich zu 
den Simulationsergebnissen geändert. In der Signalverarbeitung wird die 
Konvention verwendet, bei welcher am Phasenausgang begonnen wird 
zu zählen. Im Theorieteil wurde die in Veröffentlichungen sonst übli- 
che Konvention verwendet, bei der am Zwischenkreis begonnen wird zu 
zählen. Beim Hardwareaufbau ist eine Umschaltung zwischen dem 5- 
Level-Betrieb und 7-Level-Betrieb möglich und somit in der Konsequenz 
die andere Zählrichtung für eine eindeutige Bezeichnung notwendig. 
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Die Quasi-Zwei-Level Ausgangsspannung und der Ausgangsstrom 


Die Quasi-Zwei-Level Phasenspannung Uphase wurde für unterschiedli- 
che Betriebspunkte mit unterschiedlichem Phasenstrom iphase bei gleicher 
Ausgangsspannung Ua gemessen. Beide Symmetrierungsalgorithmen wur- 
den zum Vergleich bei jeweils gleichen Betriebspunkten gemessen. Die 
Zwischenkreisspannung UA = 600 V, die Ausgangsspannung Ua = 100 V, 
einer nominalen Kommutierungsspannung Ukom = 150V, und ein je- 
weils für den Betriebspunkt festeingestellter Aussteurungsgrad dı wurden 
eingestellt. Der Aussteurungsgrad wurde hier fest eingestellt, damit die 
Ausgangsstromregelung keinen Einfluss auf diese Messung hat. In dieser 
Messreihe des einphasigen stationären Betriebs wurden die Zeiten tp fest, 
tp,min, tpmax und Guc nicht variiert, da in der Simulation für Wechsel- 
strom bereits ein Einfluss erkannt wurde. Dieser Einfluss wird bei den 
dreiphasigen Messungen mit Niederspannung näher betrachtet. 

Im Folgenden wird eine Auswahl an Messungen abgebildet. In Abb. 7.2 
sind die Ergebnisse für den ETI-Algorithmus und in Abb. 7.3 die Ergeb- 
nisse für den Rostock-Algorithmus abgebildet. Die Betriebspunkte sind 
Ipnase = 40 A, Ipnase = 10 A sowie Iyhase = —35 A. In den Messungen über 
mehrere Modulationsperioden Tm ist zu erkennen, dass sich die Uber- 
spannungen zwischen dem Rostock-Algorithmus und ETI-Algorithmus 
unterscheiden. Beim Rostock-Algorithmus ist die Überspannung kon- 
stant und nur geringfügig abhängig vom Phasenstrom iphase- Beim 
ETI-Algorithmus ist zu erkennen, dass sich die Überspannung zwischen 
den einzelnen Schaltsequenzen signifikant ändert. Der Unterschied ergibt 
sich durch die sich veränderten Schaltfolgen der einzelnen PEBBs beim 
ETI-Algorithmus. Es gibt Schaltfolgen bei denen die Überspannung im 
Vergleich zum Rostock-Algorithmus kleiner bzw. gleich ist. Allerdings 
gibt es bei der aufgebauten Hardware auch Schaltfolgen, bei denen die 
Überspannung vergleichsweise größer ist. Die größeren Überspannungen 
sind vor allem im Bereich des positiven Phasenstroms wirksam. Das 
Phänomen der Überspannungen hängt auch mit den Kondensatorspan- 
nungsabweichungen zusammen. Bei den Betriebspunkten wurden auch die 
Kondensatorspannungsverläufe gemessen und werden in Abb. 7.4 gezeigt. 
Bei den Messungen mit Iphase = 40A und Ipnase = —35 A unterschei- 
den sich jeweils die Kondensatorspannungsabweichungen und damit die 
Kommutierungsspannung an den einzelnen Halbleitern. 
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Abbildung 7.2: uphase und phase des Q2LBs mit ETI-Algorithmus bei tp fest = 
400 ns und Guc = 1 
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Abbildung 7.3: Uphase und iphase des Q2LBs mit Rostock-Algorithmus bei 
tp,min = 300ns und tp,max = 800ns 
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Es wurden drei Abhängigkeiten der Uberspannung aus dieser Messreihe 
geschlussfolgert. Die Überspannung ist von der Schaltsequenz beim Hard- 
wareaufbau abhängig. Die Kommutierungszellen des realisierten Aufbaus 
unterscheiden sich durch den Einsatz unterschiedlicher Folienkonden- 
satoren und die zwei leicht unterschiedlichen Kommutierungspfade des 
PEBBs. Weiter gibt es den Einfluss vom Phasenstrom iphase und der Kon- 
densatorspannungsabweichung auf die Überspannung. Die Kondensator- 
spannungsabweichung wirkt sich direkt auf die Kommutierungsspannung 
aus, welche Einfluss auf die Stromänderung im Kommutierungspfad hat. 
Weiter ist die Stromänderung ebenfalls abhängig vom Phasenstrom, wel- 
cher vom Halbleiter geschaltet wird. Daher beeinflussen beide Faktoren 
die Überspannung am Phasenausgang. 

In den Messabschnitten des Einschalt- und Ausschaltvorgangs sind die 
kurzen Multilevel-Spannungsstufen sichtbar. Allerdings variiert der Ab- 
stand der Multilevel-Spannungsstufen und teilweise sind die Multilevel- 
Spannungsstufen von Schwingungen überlagert. Die Abhängigkeit des 
Abstands der Multilevel-Spannungsstufen ergibt sich durch die Konden- 
satorspannungsabweichung, die sich je nach Betriebspunkt und Symme- 
trierungsalgorithmus unterscheidet. Die Schwingungen entstehen durch 
die unterschiedlichen Schaltfolgen und den jeweilig beteiligten Kompo- 
nenten. Beim FIC handelt es sich um ein hochgradig schwingungsfähiges 
System mit vielen Energiespeichern. Die Ausprägung von Resonanzen im 
Umrichter kann bei einem niederimpedanten Aufbau nur geringfügig be- 
einflusst werden. 


Die Kondensatorspannungsverläufe 


In Abb. 7.4 werden die Kondensatorspannungsverläufe der drei Konden- 
satoreinheiten und des Zwischenkreises beim 5-Level-Betrieb abgebildet. 
Es sind die gleichen Betriebspunkte wie bei den gezeigten Quasi-Zwei- 
Level Ausgangsspannungen abgebildet. Bei den gleichen Messungen 
wurden synchron die Kondensatorspannungen aufgezeichnet. Dabei ist 
zu erkennen, dass die Symmetrierungsalgorithmen bei unterschiedlichem 
Phasenausgangsstrom iphase die Kondensatorspannung stabil innerhalb 
der zulässigen Kondensatorspannungsabweichung AUc,max halten. Bei 
der Auslegung der Kapazität wurde AUcmax = 160V gewählt. Die 
Messung wurde bei geringerer Spannung durchgeführt, damit die Ab- 
weichungen in Relation zu den nominalen Kondensatorspannungen gut 
sichtbar sind. Die Abhängigkeit der Kondensatorspannungsabweichung 
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Abbildung 7.4: Kondensatorspannungsverläufe bei unterschiedlichen Betriebs- 
punkten und Symmetrierungsalgorithmen 
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vom Phasenstrom ist deutlich erkennbar. Im direkten Vergleich ist 
ebenfalls festzustellen, dass der ETI-Algorithmus eine größere mittlere 
Spannungsabweichung verursacht. Dafür gibt es zwei unterschiedliche 
Ursachen. Einerseits ist die durchschnittliche Leitdauer tec eines Konden- 
sators größer und andererseits ist das Symmetrierungsprinzip anders. Es 
wird immer der Kondensator mit der größten Abweichung positiv und die 
anderen Kondensatoren positiv, wenn dies möglich ist, beeinflusst. Dieses 
Verhalten zeigt der Rostock-Algorithmus nicht. Der Rostock-Algorithmus 
beeinflusst jeden Kondensator einzeln und es entstehen die charakteristi- 
schen rechteckförmigen Kondensatorspannungsabweichungen. Bei dieser 
Messung ist erkennbar, dass die unterschiedlichen Symmetrierungsalgo- 
rithmen auch einen Einfluss auf die Zwischenkreisspannung haben. In 
den Messungen der Kondensatorspannungen ist ersichtlich, dass sich 
andere Frequenzen in den Kondensatorspannungen ausprägen. Die Fre- 
quenzspektren werden bei den dreiphasigen Messungen betrachtet. Der 
Tiefsetzsteller-Betrieb hat keinen relevanten Bezug zur angedachten An- 
wendung des Umrichtersystems und wird nicht weiter betrachtet. Dieser 
Betrieb war als Testaufbau leicht zu realisieren, weil kein geteilter Zwi- 
schenkreis benötigt wurde. 


Verwendete Messtechnik bei den einphasigen Messungen 


Bei den Messungen für den einphasigen Betrieb als Tiefsetzsteller wurde 
ein Keysight MSOX3024T Oszilloskop mit 200MHz, 5 GSa/s und 8- 
Bit-AD-Wandler eingesetzt [D29]. Für die Spannungsmessung wurden 
Keysight NB2790A Differenztastköpfe mit 100 MHz, 500 : 1 Teiler und 
einem Messbereich von +1400 V verwendet [D30]. Bei der Strommessung 
wurden Hioki 3274 Strommesszangen mit 10 MHz, 0,01 V A7! Uberset- 
zung und einem Messbereich von +300 A benutzt [D31]. 


7.2 Stationärer dreiphasiger Betrieb 


Der dreiphasige Betrieb war das Ziel des Hardwareaufbaus und wurde 
in der zweiten Phase der Inbetriebnahme erreicht. Im dreiphasigen Be- 
trieb stellt eine dreiphasige Drossel in Sternschaltung am Ausgang die 
einfachste Möglichkeit für die Vermessung dar. Beim dreiphasigen Be- 
trieb mit Niederspannung wäre ein Betrieb am 400 V Labornetz möglich. 
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Allerdings steht am Priifplatz fiir den Mittelspannungsbetrieb aus Sicher- 
heitsgriinden keine Netzeinspeisung zur Verfiigung. Dieser Sachverhalt 
wurde in Kapitel 6 bereits erläutert. Für den Niederspannungsbetrieb 
und Mittelspannungsbetrieb des FlCs wurde jeweils die gleiche dreipha- 
sige Drossel mit Lphase = 5 mH verwendet. Die Struktur des Messaufbaus 
wird in Abb. 7.5 gezeigt. Der Zwischenkreis wird von einem Netzteil ge- 
speist, welches lediglich die Verluste im Umrichter und in der Lastdrossel 
ausgleichen muss. Bei der verwendeten Lastdrossel handelt es sich um eine 
dreischenklige Drossel, wobei sich auf jedem Schenkel eine Wicklung einer 
Phase befindet. Dies hat zur Konsequenz, dass die Induktivitätswerte der 
einzelnen Phasen Lphase nicht identisch sind. Der Induktivitätswert der 
Wicklung auf dem mittleren Schenkel der dreischenkligen Lastdrossel ist 
deutlich kleiner. Bei den folgenden Messungen ist der Induktivitätswert 
der Phase A geringer als bei den anderen Phasen, was zu einem etwas 
größeren Stromrippel des Phasenstroms der Phase 1 führt. 


7.2.1 Dreiphasiger Betrieb mit Niederspannung mit 
5-Level 


Der Hardwareaufbau kann für den 5-Level oder 7-Level-Betrieb verwendet 
werden. Beim 5-Level-Betrieb werden dauerhaft beide Halbleiter - High 
und Low-Side - der hinteren zwei PEBBs eingeschaltet. Dabei werden die 
Kondensatoren C4x, Ca und Cg. parallelgeschaltet. Für den 5-Level- 
Betrieb wurden Messungen mit der gleichen Kommutierungsspannung 
Ukom, wie in der Simulation, durchgeführt. Das Umrichtersystem wurde 
dreiphasig betrieben und die dreiphasige Ausgangsspannung und der drei- 
phasige Ausgangsstrom bei unterschiedlichen Betriebspunkten gemessen. 
Für einen Vergleich mit den Simulationsergebnissen wurden die einphasi- 
gen Kondensatorspannungsverläufe mit dem zugehörigen Ausgangsstrom 
gemessen. 

Beim 5-Level-Betrieb sind auf der Hardware beide Symmetrierungsal- 
gorithmen (ETI-Algorithmus und Rostock-Algorithmus) jeweils für alle 
Phasen implementiert. Der Einfluss der Symmetrierungsalgorithmen auf 
die Ausgangsspannungen und Ausgangsströme wurde neben dem Einfluss 
auf die Kondensatorspannungen untersucht. Bei den Messungen wurde 
nicht nur der Betriebspunkt, sondern auch die Länge von tp min, tp,max 
und tp,fest verändert. 
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Abbildung 7.5: Struktur des Messaufbaus für den dreiphasigen Betrieb an der 
dreiphasigen Lastdrossel 
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Im dreiphasigen Betrieb mit U,x = 800 V bzw. Uxom = 200 V wurde der 
5-Level-Betrieb mit beiden Algorithmen untersucht. Uber zwei Ausgangs- 
stromperioden wurden die Ausgangsspannungen und Ausgangsströme 
gemessen. Zusätzlich wurden die Ausgangsspannungen und die Aus- 
gangsströme mit einer zeitlichen Auflösung der Modulationsperiode Tm 
aufgezeichnet. Diese wurden für zwei unterschiedliche Ausgangsströme 
und die zwei unterschiedlichen Symmetrierungsalgorithmen im gleichen 
Betriebspunkt gemessen. Der Rostock-Algorithmus wurde mit ip min = 
400ns und ty max = 800ns und der ETI-Algorithmus mit ty test = 400 ns 
und Guc = 3 eingesetzt, was in Tabelle 7.2 jeweils als Variante A be- 
zeichnet wird. Die Betriebspunkte waren Iphase = 18 A und Iphase = 42 A. 
Für den Vergleich der Symmetrierungsalgorithmen wurden die Frequenz- 
spektren der Quasi-Zwei-Level Ausgangsspannung, des Ausgangsstroms 
und der Kondensatorspannungsverläufe einer Phase berechnet. Die Mess- 
ergebnisse sind in Abb. 7.6, Abb. 7.7, Abb. 7.8 und Abb. 7.9 abgebildet. 
Die gleichen Messungen wurden ebenfalls für beide Algorithmen mit 
tp,min = 550ns und tp,max = lps und mit tp fest = DUU pg und Guc = 3 
gemessen, was in Tabelle 7.2 als Variante B bezeichnet wird. Die Mess- 
ergebnisse sind in Abb. 7.10, Abb. 7.11, Abb. 7.12 und Abb. 7.13 gezeigt. 
Beim ETI-Algorithmus existiert neben tp fest noch der Faktor Guc als 
Gewichtung der Spannungsabweichungen. Dieser Faktor beeinflusst, wie 
unterschiedlich die Spannungsabweichungen in ihrem Betrag gewichtet 
werden. Im Vorfeld wurde für die folgenden Messungen der Einfluss die- 
ses Faktors im Bereich von z bis 2 im Betriebspunkt Iphase = 42A 
betrachtet. Es ergab sich, dass mit Guc = a die geringsten Spannungsab- 
weichungen mit dem entwickelten Prototyp erreicht werden. Daher wird 
dieser Wert des Faktors Guc für den Vergleich verwendet. Im Folgenden 
werden für beide Varianten die dreiphasigen Ausgangsspannungen und 
die Ausgangsströme sowie die einphasigen Kondensatorspannungsverläufe 
mit zugehörigem Ausgangsstrom analysiert. 


Die Quasi-Zwei-Level Ausgangsspannung und die Ausgangsströme 


Bei den Messungen im dreiphasigen stationären Betrieb hat sich bestätigt, 
dass die Ausgangsspannung einer Zwei-Level Spannung bei Betrachtung 
des Zeit-Bereichs von Netzperioden entspricht. Die Frequenzspektren der 
Ausgangsspannung unterscheiden sich nicht signifikant von denen eines 
Zwei-Level-Umrichters. Die Schaltfrequenz und die Harmonischen der 
Schaltfrequenz sind im Spektrum vorhanden. Etwas anders verhält es sich 
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Abbildung 7.6: uLL, tphase und uc des Q2LBs mit Iphase = 18 A bei tp,min = 
400 ns und tp,max = 800 ns und tp,fest = 400ns mit Guc = 3 
(a),(b) - Außenleiterspannungen und Ausgangsströme 
(c),(d) - Außenleiterspannungen und Ausgangsströme 
(e),(f) - Kondensatorspannungsverläufe mit zugehörigem ein- 
phasigen Ausgangsstrom 
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Abbildung 7.7: Spektren von uLL, tphase und uc des Q2LBs mit Ipnase = 18 A 
bei tp,min = 400 ns, tp,max = 800 ns, tp,fest = 400 ns mit Guc = 3 
(a),(b) - dreiphasige Außenleiterspannung 
(c),(d) - dreiphasige Ausgangsströme 
(e),(f) - Kondensatorspannungsverläufe 
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Abbildung 7.8: uLL, tphase und uc des Q2LBs mit Iphase = 42A bei tp,min = 
400 ns und tp,max = 800 ns und tp fest = 400 ns mit Guc = 3 
(a),(b) - Außenleiterspannungen und Ausgangsströme 
(c),(d) - Außenleiterspannungen und Ausgangsströme 


(e),(f) - Kondensatorspannungsverläufe mit zugehörigem ein- 
phasigen Ausgangsstrom 
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Abbildung 7.9: Spektren von uLL, tphase und uc des Q2LBs Iphase = 42 A bei 
tp,min = 400ns, tp,max = 800ns, tp,fest = 400 ns mit Guc = 4 
(a),(b) - dreiphasige Außenleiterspannung 
(c),(d) - dreiphasige Ausgangsströme 
(el, UI - Kondensatorspannungsverläufe 
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Abbildung 7.10: urr, tphase und uc des Q2LBs mit Ipnase = 18A bei tp,min = 
550ns und tp,max = 1 ps und tp,fest = 600ns mit Guc = 4 
(a),(b) - Außenleiterspannungen und Ausgangsströme 
(c),(d) - Außenleiterspannungen und Ausgangsströme 
(e),(f) - Kondensatorspannungsverläufe mit zugehörigem ein- 
phasigen Ausgangsstrom 
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Abbildung 7.11: Spektren von uLL, iphase und uc des Q2LBs mit Iphase = 18 A 
bei tp,min = 550 n5, tp,max = 1 pS, tp,fest = 600 ns mit Guc = 3 
(a),(b) - dreiphasige Außenleiterspannung 
(c),(d) - dreiphasige Ausgangsströme 
(e),(f) - Kondensatorspannungsverläufe 
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Abbildung 7.12: uLL, tphase und uc des Q2LBs mit Ipnase = 42A bei tp,min = 
550ns und tp,max = 1 ps und ty,fest = 600ns mit Guc = 4 
(a),(b) - Außenleiterspannungen und Ausgangsströme 
(c),(d) - Außenleiterspannungen und Ausgangsströme 


(e),(f) - Kondensatorspannungsverläufe mit zugehörigem ein- 
phasigen Ausgangsstrom 
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Abbildung 7.13: Spektren von uLL, tphase und uc des Q2LBs Ipnase = 42 A bei 
tpmin = 55015, tp,max = 1 HS, tp,fest = 60008 mit Guc A 
(a),(b) - dreiphasige Außenleiterspannung 
(c),(d) - dreiphasige Ausgangsströme 
(e),(f) - Kondensatorspannungsverläufe 
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Tabelle 7.1: Übersicht über Oberschwingungsanteile der verschiedenen Messun- 
gen 


Iphase = 42A | ETI A | ETIB | Rostock A | Rostock B 


THDi 20,2% | 17,4% | 22,4% 21,0% 


wTHDu 9,50% | 6,15% | 13,05% 8,95% 


mit der Dämpfung der Frequenzbänder, die stärker ausgebildet ist als bei 
einem 2-Level-Umrichter. Dies ist auf den Verlauf der Quasi-Zwei-Level 
Ausgangsspannung zurückzuführen. 

Wird eine Modulationsperiode Tm der taktenden Ausgangsspannung 
betrachtet, dann wird ersichtlich, dass der Symmetrierungsalgorithmus ei- 
nen Einfluss auf die Überspannung hat. Beim Rostock-Algorithmus wurde 
bei allen Messungen in etwa die gleiche Überspannung gemessen. Beim 
ETI-Algorithmus variiert die Überspannung deutlich, wie bereits bei den 
einphasigen stationären Messungen gezeigt wurde. Die Erklärung hier- 
für ist, dass beim Rostock-Algorithmus immer die gleiche Schaltsequenz 
verwendet wird. Beim ETI-Algorithmus variiert die Schaltsequenz und 
die leicht unterschiedlichen Kommutierungskreise und Streuung der Halb- 
leitereigenschaften sorgen für unterschiedliche Überspannung am Pha- 
senausgang. Die unterschiedlichen Zeiten (tp fest) zwischen den einzelnen 
Multilevel-Stufen haben keinen erkennbaren Einfluss auf die Überspan- 
nung. Beim ETI-Algorithmus treten signifikant größere Überspannungen 
als beim Rostock-Algorithmus auf, was ein negatives Verhalten darstellt. 
Dieses Phänomen wird durch die entwickelte Hardware hervorgerufen und 
zeigt sich nicht in den Simulationsergebnissen. Bei einem anderen Hard- 
wareaufbau könnte dieses Phänomen anders ausprägt sein. 

Die gemessenen Ausgangsströme entsprechen, wie zu erwarten, denen 
eines Zwei-Level-Umrichters. Jedoch gibt es einen Einfluss der Symme- 
trierungsalgorithmen auf das Frequenzspektrum der Ausgangsspannungen 
und Ausgangsströme. Für die Frequenzspektren in Abb. 7.9 und Abb. 7.13 
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wurde der THDi des Ausgangsstroms und wTHDu der Ausgangsspan- 
nung berechnet. Die Gewichtung der Harmonischen erfolgt beim wTHDu 
mit dem Verhältnis $+ nach [84]. Die Ergebnisse sind in Tabelle 7.1 
aufgelistet. Der ETI-Algorithmus erzeugt einen kleineren Beitrag an 
Oberschwingungen im Ausgangsstrom und im gewichteten Spektrum der 
Ausgangsspannung. Das liegt an dem breiteren Spektrum der Kondensa- 
torspannungen und den damit variierenden Höhen der Spannungsstufen 
in der Ausgangsspannung. Zum Vergleich dazu beträgt der theoretische 
wTHDu eines Zwei-Level-Umrichters mit gleicher Spannungsänderung 
über den Halbleitern 13,6%. Dieser Wert ist etwas größer als der ge- 
messene wTHDu, wobei bei dem berechneten Wert ein vergleichbares 
Messrauschen im Spektrum hinzugefügt wurde. Nicht nur der Symmetrie- 
rungsalgorithmus hat einen Einfluss auf das Frequenzspektrum, sondern 
auch die Dauer der gestellten Multilevel-Spannungen. Bei längerem t, 
verringert sich der wTHDu und dadurch ebenfalls der THDi. 

Allerdings sollten die Nachteile eines längeren t, bei den Kondensa- 
torspannungsverläufen mit diesem Vorteil bei jeder Anwendung einzeln 
bewertet werden. 


Die Kondensatorspannungsverläufe 


Beim Q2LB des FICs ist es wichtig, dass, wie bei anderen Multilevel Um- 
richtern, die Kondensatorspannungsabweichungen im zulässigen Bereich 
gehalten werden. Durch die Messungen wurde bestätigt, dass beide Sym- 
metrierungsalgorithmen die Kondensatorspannungen innerhalb der zuläs- 
sigen Abweichungen halten können, was bei den Simulationsergebnissen 
schon gezeigt wurde. Jedoch zeigen die Messungen leicht unterschiedliches 
Verhalten für die Algorithmen in den Kondensatorspannungsverläufen. 
Für den Vergleich wurden die mittlere Kondensatorspannungsabweichung 
nach Gleichung (4.14) und die maximale Kondensatorspannungsabwei- 
chung nach Gleichung (4.15) berechnet. Die Übersicht der Ergebnisse 
ist in Tabelle 7.2 dargestellt. Dabei ist ersichtlich, dass die Kondensa- 
torspannungsabweichungen vom Phasenausgangsstrom erwartungsgemäß 
abhängig sind. Je größer der Phasenausgangsstrom ist, desto größer sind 
die maximalen Abweichungen. Der ETI-Algorithmus zeigt im Vergleich 
zum Rostock-Algorithmus an den Maxima des sinusförmigen Ausgangs- 
stroms größere Abweichungen, da bei diesem Algorithmus Kondensatoren 
in der Schaltsequenz mehrfach beeinflusst werden. Der eigentliche Ver- 
lauf der Kondensatorspannungen unterscheidet sich bei den Algorithmen 
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Tabelle 7.2: Übersicht über Kondensatorspannungsabweichungen der verschie- 


denen Messungen bei Ipnase = 18 A und Ipnase = 42 A 


ETIA ETIB Rostock A Rostock B 
Auc = 19,6V | Auc = 20,5V | Auc =8,5V Auc =9,8V 
Auc = 52,6V | Auc = 58,97V | Auc = 22,9V | Auc = 18,85 V 
Auc = 28,7V | Auc = 38,15V | Auc =12,5V | Auc = 14,4V 
Auc = 81,3V | Auc = 120,5V | Auc = 37,03V | Auc = 34,5 V 


deutlich voneinander. Im Frequenzspektrum der Kondensatorspannun- 
gen ist dies deutlich sichtbar. Der ETI-Algorithmus weist mehr Fre- 
quenzanteile im Spektrum auf, wobei diese im Betrag kleiner als beim 
Rostock-Algorithmus sind. Es bildet sich eine Spreizung der schaltfrequen- 
ten Kondensatorspannungsabweichungen aus. Beim Rostock- Algorithmus 
sind die Frequenzanteile um die Schaltfrequenz und deren Harmonischen 
konzentriert. 

Eine Abweichung der Messergebnisse zu den Simulationsergebnissen ist 
beim Rostock-Algorithmus deutlich zu erkennen. Bei den Kondensator- 
spannungsverläufen bildet sich eine Schwebung mit 100Hz aus. Bei den 
simulativen Analysen wurde dieses Phänomen bereits teilweise ebenfalls 
beobachtet. Es prägt sich deutlich stärker bei den Messungen aus. Die- 
ses Verhalten ergibt sich als Mischung aus dem leicht unterschiedlichen 
Schaltverhalten der einzelnen Zellen und dem Einfluss des Stromflusses 
bzw. des Stromrippels. In der Simulation existiert das unterschiedli- 
che Schaltverhalten nicht und der Einfluss des Stromrippels wurde mit 
dem Ansatz aus Abschnitt 4.1.5 gelöst. Beim Messaufbau existiert im 
Betrieb an der dreiphasigen Lastdrossel allerdings keine Gegenspan- 
nung von einem Netz oder einer Maschine. Bei den Simulationen wurde 
eine Netzspannung als Gegenspannung verwendet. Beim Messaufbau ist 
die Gegenspannung der jeweiligen Phasen die Summe der getakteten 
Spannung der anderen zwei Phasen. Dadurch bildet sich ein geringe- 
rer Stromrippel im Bereich des Nulldurchgangs des Ausgangsstroms und 
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der Ausgangsspannung aus. Aus diesem Grund ist ein gewisser Min- 
deststrom notwendig, um die Kondensatorspannungen zu symmetrieren. 
Durch die veränderlichen Schaltsequenzen ist die Schwelle des Mindest- 
stroms beim ETI-Algorithmus geringer als beim Rostock-Algorithmus. 
Dieses Verhalten wird in der mittleren Kondensatorspannung deutlich, 
welches das einzige negative Verhalten des Rostock-Algorithmus gegen- 
über dem ETI-Algorithmus, bezogen auf die Kondensatorspannungen, 
darstellt. Die deutlich geringe maximale Kondensatorspannungsabwei- 
chung ist signifikant, so dass der Rostock-Algorithmus gegenüber dem 
ETI-Algorithmus besser ist. 


7.2.2 Dreiphasiger Betrieb mit Niederspannung mit 
7-Level 


Nach den 5-Level Messungen war der nächste Schritt die Erweiterung des 
Betriebs auf den 7-Level-Betrieb. Dabei wurde der Rostock-Algorithmus 
als erster Algorithmus auf den 7-Level-Betrieb erweitert. Die Imple- 
mentierung ist signifikant einfacher und es hat sich gezeigt, dass der 
Rostock-Algorithmus keine eindeutigen Nachteile gegenüber dem ETI- 
Algorithmus besitzt. Daher wurde er als einziger Algorithmus für den 
7-Level-Betrieb implementiert. Beim 7-Level-Betrieb wurde, wie beim 
5-Level-Betrieb, die dreiphasige Ausgangsspannung und der dreiphasige 
Ausgangsstrom aufgenommen. Weiter wurden einphasig die Kondensator- 
spannungensverläufe und der zugehörige Ausgangsstrom gemessen. Für 
die Analyse wurden ebenfalls die Frequenzspektren der Ausgangsspan- 
nungen, Ausgangsströme und der Kondensatorspannungen berechnet. Der 
Fokus dieser Messungen bestand darin, zu demonstrieren, dass der 7-Level 
Hardwareaufbau vollständig einsatzbereit ist. Als Zwischenkreisspannung 
wurde U,, = 1200 V gewählt, so dass die Kommutierungsspannung, wie 
bei den 5-Level Messungen, Um = 200V ist. Zwei Betriebspunkte 
wurden aus einer Auswahl an verschieden gemessenen Betriebspunkten 
ausgewählt und sind in Abb. 7.14 und Abb. 7.15 abgebildet. Die ausge- 
wählten Betriebspunkte sind Iphase = 30A und Iphase = 65 A. Bei der 
Messung war der maximale Phasenstrom phase = 90A und stellt die 
Grenze bei der zulässigen Kondensatorspannungsabweichung 160 V bei 
den gewählten Ze vin = 400ns und tp,max = 800ns dar. Die thermische 
Grenze der Halbleiter wurde dabei nicht erreicht. 
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Abbildung 7.14: uLL, iphase und uc des Q2LBs mit Rostock-Algorithmus mit 
tp,min = 400 ns und tp,max = 800ns bei Iphase = 30 A 
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Abbildung 7.15: uLL, {phase und uc des Q2LBs mit Rostock-Algorithmus mit 
tp,min = 400 ns und tp,max = 800 ns bei Iphase = 65 A 
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Die Quasi-Zwei-Level Ausgangsspannung und die Ausgangsströme 


Die Ausgangsspannungen mit den fünf Multilevel-Spannungen hat sich 
nicht signifikant im Vergleich zu den Ausgangsspannungen mit den drei 
Multilevel-Spannungen geändert. Wegen der Verwendung des Rostock- 
Algorithmus verändert sich die Überspannung nicht und bleibt gleichmä- 
Big bei ca. 250 V, was bei der zu schaltenden Zwischenkreisspannung klein 
ist. Das Frequenzspektrum der Ausgangsspannung zeigt die gleichen Ei- 
genschaften, wie beim 5-Level-Betrieb. Eine Veränderung des THDs in 
den Ausgangsspannungen stellt sich nicht ein, wie schon in der Literatur 
hergeleitet wurde [42]. Die Ausgangsströme weisen auch keinen Unter- 
schied zum 5-Level-Betrieb auf. 


Die Kondensatorspannungsverläufe 


Bei den Kondensatorspannungsverläufen ist zu erkennen, dass der Sym- 
metrierungsalgorithmus für den 7-Level-Betrieb vollständig funktioniert. 
Die Kondensatorspannungsabweichungen bleiben bei allen Kondensato- 
ren in ihrem zulässigen Bereich. Das Verhalten des Rostock- Algorithmus 
im Frequenzspektrum und in den Kondensatorspannungsverläufen ist er- 
kennbar. Bei den Nullstromdurchgängen ist ersichtlich, dass es kurzzeitig 
zu größeren Abweichungen kommt. Diese sind auf die Sensitivität des 
Algorithmus auf das Vorzeichen des Ausgangsstroms zurückzuführen. 
Eine Untersuchung von veränderten tp min und tp,max wurde nicht durch- 
geführt, da sich beim 5-Level-Betrieb keine Verkleinerung der Überspan- 
nung eingestellt hat. Das Frequenzspektrum der Ausgangsströme und 
Ausgangsspannungen wurde hier nicht weiter betrachtet. Dagegen sorgt 
ein größeres tp,min und tp max für eine größere Kondensatorspannungsab- 
weichung, was dazu führt, dass bereits bei kleinerem Ausgangsstrom die 
maximale Kondensatorspannungsabweichung erreicht wird. 


7.2.3 Dreiphasiger Betrieb mit Mittelspannung mit 
7-Level 


Der finale Betrieb des Hardwareaufbaus fand mit Mittelspannung am 
Prüfplatz für hochdynamische Mittelspannungsumrichter statt. Aus- 
schließlich der 7-Level-Betrieb wurde untersucht, da bei größeren zu 
schaltenden Spannungen das Risiko einer Störung der dauerhaft einge- 
schalteten Halbleiter bzw. deren Schädigung vermieden werden sollte. 
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Außerdem ist die Kommutierungsspannung Uxom bei gleicher Zwischen- 
kreisspannung immer kleiner als beim 5-Level-Betrieb. Die Spannungs- 
grenzen des Hardwareaufbaus wären mit dem vorhandenen Netzteil 
erreichbar gewesen, doch der Hardwareaufbau sollte die Messungen un- 
beschädigt überstehen. Bei der Auslegung wurde der PEBB für eine 
Kommutierungsspannung Uyom < 800V ausgelegt. Bei den Messungen 
mit Niederspannung hat sich gezeigt, dass bei einer Kommutierungs- 
spannung Ukom < 600 V mit einer Zerstörung zu rechnen ist. An diese 
Spannungsgrenze wurde sich bis Uķom = 500V herangewagt. Die Zwi- 
schenkreisspannung wurde nur so weit hochgefahren, dass die definierten 
maximalen Kondensatorspannungen nicht überschritten werden. Das be- 
inhaltet eine kleine Reserve in der Spannung für evtl. Messfehler der selbst 
entwickelten Spannungsmesskarten. Die Messungen mit Mittelspannung 
wurden mit Ukom = 300 V, Uxom = 400 V und Ugom = 484 V durchgeführt. 
Dadurch ergeben sich die Messergebnisse in Abb. 7.16 bei U,« = 1800 V, 
Abb. 7.17 bei U, = 2400V und Abb. 7.18 bei Ux, = 2900V. Es 
wurde jeweils der gleiche Ausgangsstrom Iphase = 65 A eingestellt. Wie 
bei den vorherigen Messungen mit Niederspannung wurden dreiphasig 
die Ausgangsspannung und der Ausgangsstrom gemessen. Weiter wurden 
einphasig die Kondensatorspannungen mit dem zugehörigen Ausgangs- 
strom gemessen. Darüber hinaus wurde die einphasige Phasenspannung 
Uphase mit dem zugehörigen Ausgangsstrom zeitlich hochaufgelöst in 
Abb. 7.19 dargestellt. Die Phasenspannung wurde beim Messaufbau ge- 
gen Zwischenkreis Minus gemessen und anschließend wurde die Hälfte 
der Zwischenkreisspannung subtrahiert, so dass sich die Phasenspannung 
gegen das definierte Nullpotential ergibt. 


Die Quasi-Zwei-Level Ausgangsspannung 


Bei den Messungen mit Mittelspannung hat sich gezeigt, dass die Über- 
spannung vergleichbar zu den Niederspannungsmessungen bleibt und sehr 
klein im Verhältnis zur geschalteten Spannung ist. Die Überspannung 
liegt bei ca. 300V und damit bei einer Zwischenkreisspannung von bis 
zu U;k = 3kV im einstelligen Prozentbereich. Damit wurde validiert, 
dass mit dem Q2LB die Überspannung sehr gering im Vergleich zum 
Zwei-Level-Umrichter sein kann. In Abb. 7.19 wird dies sehr deutlich 
dargestellt. In dieser Messung sind die kurzen Multilevel-Spannungen zu 
erkennen, welche die geringe Überspannung ermöglichen. Genauso ist zu 
erkennen, dass sich die Überspannungen der anderen Phasen, bedingt 
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Abbildung 7.16: uLL, Zechase und uc des Q2LBs mit Rostock-Algorithmus mit 
tp,min = 400 ns und tp,max = 800 ns bei Uu = 1800 V 
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Abbildung 7.17: uLL, iphase und uc des Q2LBs mit Rostock-Algorithmus mit 
tp,min = 400 ns und tp,max = 800 ns bei U,x = 2400 V 
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Abbildung 7.18: uLL, iphase und Kondensatorspannungen uc des Q2LBs mit 
Rostock-Algorithmus mit tp,min = 400 ns und tp,max = 800 ns 
bei UA = 2900 V 
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(b) einphasig uphase und iphase bei Uzk = 2,9kV 


Abbildung 7.19: Uphase, tphase des Q2LBs mit Rostock-Algorithmus mit tp. min = 
400 ns und tp,max = 800 ns 


189 


Kapitel 7 Messergebnisse 


Tabelle 7.3: Übersicht über maximales du/dt mit dem Rostock-Algorithmus bei 
den Mittelspannungsmessungen 


UA Iphase =42A 


1,2kV | mazx(du/dt) = 1,832 kV ps7! 


1,8kV | max(du/dt) = 2,746kV ps7! 


2,4kV | max(du/dt) = 3,331 kV ps7! 


2,9kV | max(du/dt) = 3,596 kV ps7! 


durch den Messaufbau mit der Lastdrossel, sich auf die Ausgangsspannung 
auswirken. Der Ausgangsstrom verändert sich bei den unterschiedlichen 
Messungen nur insoweit, dass sich der Stromrippel erhöht, da die Pha- 
senspannung größer wird. Die Veränderung des Stromrippels ist deutlich 
im Frequenzspektrum des Ausgangsstroms bei den größeren Anteilen der 
Harmonischen zu erkennen. 

Eine weitere interessante Größe beim Q2LB ist die Spannungsänderung 
du/dt der Ausgangsspannung. Bei den Messungen mit Mittelspannung 
wurde das maximale du/dt bei den jeweiligen Zwischenkreisspannungen 
bestimmt. Eine Übersicht befindet sich in Tabelle 7.3. Wie zu erwarten 
war, steigt die maximale Spannungsänderung mit der Zwischenkreisspan- 
nung. Jedoch ist bei Uu = 2,9kV das max(du/dt) = 3,596 kV ps + 
sehr gering dafür, dass schnell schaltende Halbleiter eingesetzt werden. 
Das zeigt wiederum, dass beim Q2LB trotz der kurzen Multilevel- 
Spannungsstufen ebenfalls geringe Spannungsänderungen realisiert wer- 
den können, wie bei einem konventionellen Multilevel-Umrichter. 
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Tabelle 7.4: Übersicht über Spannungsabweichungen mit dem Rostock- 
Algorithmus bei Mittelspannung mit Ipnase = 42 A 


Une =1,2kV | Un =18kV | Un =2,4kV | Ux =2,9kV 


Auc = 12,5V | Auc = 14,25V | Auc = 19,94V | Auc = 22,4V 
Auc = 48,8V | Auc = 84,7V | Auc = 92,8V | Auc = 110,3 V 


Die Kondensatorspannungsverläufe 


Die Kondensatorspannungensverläufe verändern sich in ihrer Form nicht 
bei größeren Zwischenkreisspannungen von den Verläufen bei U;k = 
1200 V. Allerdings wird die Abweichung im Verhältnis zur nominalen 
Kondensatorspannung kleiner. Die absolute Abweichung wird jedoch grö- 
Der und vor allem die maximale Kondensatorspannungsabweichung steigt. 
Bei den Kondensatoren bildet sich eine etwas größere mittlere Konden- 
satorspannungsabweichung als bei geringeren Zwischenkreisspannungen. 
Im Umrichter bilden sich bei höheren Zwischenkreisspannungen länger an- 
haltende Schwingungen zwischen den Kondensatoreinheiten aus, was die 
Wirksamkeit der Symmetrierung abschwächt. Diese Schwingungen lassen 
sich bei den Ausgangsspannungen im Zeitbereich von Modulationsperi- 
oden erkennen. 

Der Betrieb bei U, = 3kV ist mit den gewählten Grenzen und 
den verwendeten Kondensatoren das aktuelle Limit der Zwischenkreis- 
spannung. Bei einem optimierten Symmetrierungsalgorithmus mit einer 
adaptiven Anpassung von tpmin und tp,max könnte noch eine höhere 
Zwischenkreisspannung erreicht werden. Weiter wäre der Einfluss der Zwi- 
schenkreisspannung durch andere Kondensatoren ggfs. verbessert, wenn 
sich die Schwingungen zwischen den Kondensatoreinheiten weniger aus- 
prägen. 
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7.2.4 Dreiphasiger Betrieb mit Mittelspannung mit 
7-Level mit größerer Ausgangsfrequenz 


Damit der Einfluss der Ausgangsfrequenz beurteilt werden kann, wurde 
eine Messung des 7-Level-Betriebs mit U,, = 2,4kV bei einer Ausgangs- 
frequenz von 200Hz durchgeführt. Die Ergebnisse werden in Abb. 7.20 
abgebildet. Bei der höheren Ausgangsfrequenz ist kein signifikanter Un- 
terschied zu erkennen, was Überspannung oder Kondensatorspannungs- 
abweichungen angeht. Die mittlere Kondensatorspannungsabweichung 
Auc = 17,14V und die maximale Kondensatorspannungsabweichung 
Auc = 88,2 V stellt sich ein. Die Welligkeit der Kondensatorspannungen 
hat die größere Frequenz des Ausgangsstroms. Im Frequenzspektrum der 
Kondensatorspannungen bildet sich diese ebenfalls deutlich aus. Die Mes- 
sung wurde bei Iphase = 40 A durchgeführt. Allerdings wird bei diesem 
Ausgangsstrom und der höheren Frequenz ein deutlich größerer Stellbe- 
reich der Ausgangsspannung des Umrichters verwendet. 


7.2.5 Verwendete Messtechnik bei den dreiphasigen 
Messungen 


Bei den dreiphasigen Messungen am Prüfplatz wurde das Rth2024 
Batterie-Oszilloskop von Rode&Schwarz mit 200 MHz, 5 GSa/s und 10- 
Bit-AD-Wandler eingesetzt [D32]. Für die Spannungsmessung wurden 
Sapphire Instruments SI-9010 Differenztastköpfe mit 75MHz, 1000 : 1 
Teiler und einem Messbereich von +7000V verwendet [D33]. Bei der 
Strommessung wurden PEM CWTHF30/R/4/1000 Rogowski-Spulen mit 
einer Bandbreite von 2Hz bis 13 MHz, 0,001 V AT Übersetzung und ei- 
nem Messbereich von +6000 A benutzt [D34]. Um die Auflösung etwas zu 
erhöhen, wurden die Messspulen dreimal um die Leiter der Kabel gewi- 
ckelt, was zu einer Übersetzung 0,003 V A7! und einem Messbereich von 
+2000 A führt. Weiter wurde die Zwischenkreisspannung mit einem Prä- 
zisionsspannungsteiler HVT 20 RCR mit 23 MHz von Hilo-Test, 2000 : 1 
Teiler und einem Messbereich von 22kV gemessen [D35]. 
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7.3 Dynamischer dreiphasiger Betrieb mit 
Mittelspannung 


Damit nicht nur stationäres Verhalten gezeigt wird, wurden zwei dy- 
namische Veränderungen von Systemgrößen gemessen. Eine dynamische 
Veränderung des Ausgangsstroms und eine Veränderung der Zwischen- 
kreisspannung wurden untersucht. Die Messungen wurden mit der im 
Umrichtersystem integrierten Messtechnik aufgezeichnet, damit alle Sys- 
temgrößen synchron gemessen und gleichzeitig aufgezeichnet werden 
konnten. Das Verhalten des Umrichtersystems wurde bei einer Ausgangs- 
frequenz fac von 100 Hz und 200 Hz durchgeführt. 


7.3.1 Stationäres Verhalten 


Bei den vorherigen Untersuchungen wurde bei den Kondensatorverläu- 
fen immer eine Phase betrachtet. Die Symmetrierungsalgorithmen und 
die Modulation sind exakt drei Mal im Umrichtersystem in Verwen- 
dung. Die Hardware der drei Phasen ist identisch aufgebaut. Allerdings 
gibt es bedingt durch Bauteilunterschiede und die unterschiedlichen Pha- 
senlagen des Ausgangsstroms geringfügige Unterschiede zwischen den 
Phasen. Daher wird zuerst das stationäre Verhalten der drei Phasen 
bei unterschiedlichen Ausgangsfrequenzen gezeigt. In Abb. 7.21 und 
Abb. 7.22 werden die Ergebnisse dargestellt. Die Welligkeit ist von der 
Phasenlage des jeweiligen Ausgangsstroms und von der Ausgangsfrequenz 
abhängig. Das Phänomen wurde bei unterschiedlichen Phasenlagen des 
Ausgangsstroms betrachtet, eine Abhängigkeit wurde nicht identifiziert. 
Die Phasenlage des Ausgangsstroms zur Ausgangsspannung wurde durch 
unterschiedliche Kombinationen von Wirk- und Blindleistungen einge- 
stellt. Die Welligkeit ist alleinig abhängig vom Betrag des Ausgangsstroms 
und unterscheidet sich zwischen den Phasen und Kondensatoren wegen 
deren Bauteilunterschieden und Toleranzen. 
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Abbildung 7.21: stationäres Verhalten: Messung der dreiphasigen iphase und 
alle 15 Kondensatorspannungen uc des Q2LBs mit Rostock- 
Algorithmus mit tp,min = 400ns und tp,max = 800ns bei 
fac = 100 Hz 
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Abbildung 7.22: stationäres Verhalten: Messung der dreiphasigen iphase und 
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7.3.2 Dynamische Ausgangsstromveränderung 


Wichtig bei Netzanwendungen für zukünftige Netze ist eine dynamische 
Ausgangsstromregelung. In den vorherigen Untersuchungen wurden nur 
stationäre Betriebspunkte bzw. konstante Sollwerte der Ausgangsstromre- 
gelung gezeigt. Für die Symmetrierungsalgorithmen ist ein Wechselstrom 
kein stationärer Betriebspunkt, allerdings für die Ausgangsstromregelung. 
Für die Validierung, dass die Ausgangsstromregelung kein Störeinfluss 
für den Q2LB ist, wurden dynamische Veränderungen der Sollwerte 
des Ausgangsstroms vorgenommen. Die Ergebnisse werden in Abb. 7.23 
und Abb. 7.24 gezeigt. Dabei ist zu erkennen, dass sich die mitt- 
lere Abweichung der Kondensatorspannungen nur gemäß des größeren 
Ausgangsstroms erhöht. Die Zwischenkreisspannung bei den Ausgangs- 
leistungsveränderungen sinkt zuerst und die Abweichung wird durch die 
Spannungsregelung des DC-Netzteils ausgeregelt. Die Verlustleistung im 
Messaufbau steigt signifikant durch den höheren Ausgangsstrom, was die 
Entladung des Zwischenkreises verursacht. Weitere Veränderungen sind 
in den Kondensatorspannungen nicht zu beobachten. Der Q2LB ist ge- 
nauso für eine dynamische Ausgangsstromreglung verwendbar, wie es bei 
einem Zwei-Level-Umrichter oder Multilevel-Umrichter der Fall ist. Da 
der Schwerpunkt dieser Arbeit auf anderen Punkten als der Dynamik 
der Ausgangsstromregelung lag, wurde nicht das Maximum der Dynamik 
bestimmt. 
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Abbildung 7.23: Ausgangsstromveränderung: Messung der dreiphasigen iphase 
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7.3.3 Dynamische Zwischenkreisspannungsveränderung 


Als letzter Aspekt der dynamischen Messungen wurde untersucht, wie 
der Symmetrierungsalgorithmus auf Veränderungen der Zwischenkreis- 
spannung reagiert. Das Verhalten wurde zuerst bei kleiner Spannung im 
5-Level-Betrieb untersucht. Da allerdings bei größeren Zwischenkreisspan- 
nungen das Verhalten wichtiger ist, wurde das Verhalten bei U,x = 2,4kV 
abgebildet. Mit dem MV-Netzteil wurde eine Zwischenkreisspanungser- 
höhung von 200 V für die Messung vorgenommen. Die Ergebnisse sind in 
Abb. 7.25 und Abb. 7.26 abgebildet. Dabei ist sehr deutlich erkennbar, 
dass die Kondensatorspannungen dem Verlauf der Zwischenkreisspannun- 
gen folgen. Der Verlauf der Zwischenkreisspannung ergibt sich aus der 
Regelung der Zwischenkreisspannung des MV-Netzteils. Diese Regelung 
zeigt ein sehr hohes Überschwingen der Zwischenkreisspannung und erst 
nach mehrmaligem Pendeln wird ein stabiler Endwert erreicht. Davon 
wird allerdings nicht die Symmetrierung und die Ausgangsstromregelung 
beeinflusst, da beide in den Messungen keine Veränderung aufzeigen. Die 
Messungen wurden bei unterschiedlichen Ausgangsfrequenzen durchge- 
führt, damit deutlich wird, dass die Ausgangsfrequenz keinen Einfluss 
hat. Bei kleineren Ausgangsstromänderungen wurde diese Messung eben- 
falls durchgeführt. Eine Änderung der Kondensatorspannung, über die 
vom Betrag des Ausgangstroms abhängigen Abweichungen hinaus, konnte 
nicht identifiziert werden. Daher wurden nur die Messergebnisse mit dem 
Ausgangsstrom von Iphase = 65 A abgebildet. 
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Abbildung 7.25: Zwischenkreisspannungsveränderung: Messung der dreiphasi- 
gen tphase und alle 15 Kondensatorspannungen uc des Q2LBs 
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Abbildung 7.26: Zwischenkreisspannungsveränderung: Messung der dreiphasi- 
gen iphase und alle 15 Kondensatorspannungen uc des Q2LBs 
mit Rostock-Algorithmus mit tp,min = 400ns und tp,max = 
800 ns bei fac = 200 Hz 
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Zusammenfassung und 
Ausblick 


Zusammenfassung 


Im Rahmen dieser Dissertation wurde die Multilevel-Topologie des Fly- 
ing Capacitor Umrichters (FICs) untersucht. Zuerst wurde eine Übersicht 
an Multilevel-Topologien aufgeführt, damit die unterschiedlichen Funk- 
tionsweisen und Strukturen ersichtlich werden. Der bisher verwendete 
konventionelle Betrieb des FlCs wurde erläutert, um den Unterschied 
zu der untersuchten Betriebsweise des Quasi-n-Level-Betriebs zu ver- 
stehen. Der Quasi-n-Level-Betrieb wurde als Betriebsweise erläutert 
und eine Übersicht von verschiedenen Ansätzen bei den verschiedenen 
Multilevel-Topologien wurde aufgeführt. Die Vorteile und Nachteile des 
Quasi-Zwei-Levels wurden im Vergleich zum Multilevel-Betrieb und Zwei- 
Level-Betrieb erläutert. Im Detail wurde ein Vergleich des Q2LBs des 
Modular Multilevel Converters (MMCs) mit dem Q2LB des FICs herge- 
leitet. Die Kernstücke der Dissertation waren die Vorstellung der Theorie 
des Q2LBs des FICs mit allen relevanten Aspekten. Dies beinhaltet 
die Regelung, die Symmetrierungsalgorithmen, die Modulation und die 
Auslegung der wichtigsten Bauteile. Da es mehrere Symmetrierungsal- 
gorithmen gibt wurde eine Analyse dieser Algorithmen durchgeführt und 
mit Simulationsergebnissen untermauert. Weiter wurde vorgestellt, welche 
Möglichkeiten an Verbesserungen der bisherigen Algorithmen existieren. 
Ebenso wurde der Q3LB des FlCs im Theorieteil betrachtet. Mit einem 
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dafiir angepassten Symmetrierungsalgorithmus und einer Modulation so- 
wie einer Auslegung der geänderten Bauteile wurde dieser vorgestellt. 
Für die Validierung der Theorie wurde ein für Mittelspannung aus- 
gelegter Hardwareprototyp entwickelt, aufgebaut und vermessen. Das 
Konzept des Power Electronic Building Blocks (PEBBs) wurde ver- 
folgt und ein PEBB mit allen notwendigen Funktionsgruppen entwickelt. 
Der PEBB beinhaltet die Leistungshalbleiter und Kondensatoren als 
Bauteile des FlCs. Weiter beinhaltet er die Funktionsgruppen der Gate- 
Treiber, die Kondensatorspannungsmessung, die Kühlkörpermessung und 
die Lüftersteuerung. Er bildet neben der elektrischen Einheit auch eine 
mechanische Baugruppe, welche im aufgebauten Hardwareprototyp mehr- 
fach eingebaut wurde. Der Hardwareprototyp wurde dreiphasig in einem 
Schaltschrank realisiert. Im Schaltschrank wurden alle für den Betrieb 
notwendigen weiteren Elemente, wie der Zwischenkreis, die Ausgangs- 
strommessung und das Signalverarbeitungssystem integriert. Die Struktur 
und die Abläufe der Signalverarbeitung wurden detailliert beschrieben, da 
diese ein wichtiger Anteil am stabilen und zuverlässigen Betrieb des Um- 
richtersystems darstellen. 

Die Validierung des Q2LBs wurde mit unterschiedlichen Messungen mit 
dem Prototyp abgeschlossen. So wurde zuerst der einphasige Betrieb 
als Tiefsetzsteller vermessen. Danach wurde der dreiphasige 5-Level- 
Betrieb der Hardware mit Niederspannung mit den in der Theorie 
vorgestellten und verglichenen Symmetrierungsalgorithmen untersucht. 
Dabei wurde nachgewiesen, dass die Überspannung von unterschiedlichen 
Einflussfaktoren, wie den Schaltsequenzen und der Güte der Symmetrie- 
rungsalgorithmen, abhängig ist. Weiter wurde der dreiphasige 7-Level mit 
Niederspannung mit einem implementierten Symmetrierungsalgorithmus 
demonstriert. Das Prinzip des Q2LBs sollte vor allem für Mittelspan- 
nung untersucht werden, weshalb der 7-Level-Betrieb mit unterschiedli- 
chen Zwischenkreisspannungen vermessen wurde. Die Überspannung ist 
nicht abhängig von der Zwischenkreisspannung und damit bleibt die 
geringe Überspannung auch im Mittelspannungsbetrieb erhalten. Die 
Dynamik der Symmetrierungsalgorithmen wurde durch Messungen von 
dynamischen Veränderungen des Ausgangsstroms und der Zwischen- 
kreisspannung ebenso validiert. Somit wurde erfolgreich der erste am 
ETI entwickelte Mittelspannungsumrichter in Betrieb genommen. Das 
neuaufgebaute Prüffeld bzw. der Prüfplatz für hochdynamische Mittel- 
spannungsumrichter ist dadurch in Betrieb gegangen. 
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Ausblick 


Im Rahmen dieser Dissertation wurde zum ersten Mal das Konzept 
mit Mittelspannung mit realer Hardware untersucht. Die Quasi-Zwei- 
Level-Ausgangsspannung oder die einzelnen Kondensatorspannungsver- 
laufe wurden zum ersten Mal mit Mittelspannung validiert. Daher sollte 
zukünftig geprüft werden, ob die gewählte Auslegung sich auch in einem 
länger andauernden Betrieb bestätigen würde. 

Die Symmetrierungsalgorithmen für die Kondensatorspannungen beim 
Q2LB können in einigen Punkten optimiert werden. Die Möglichkeiten 
wurden im Rahmen dieser Dissertation aufgezeigt. Bei der Optimierung 
sollte allerdings zuerst eine Untersuchung vorgenommen werden, was für 
Anforderungen genau der Umrichter bei einer definierten Anwendung 
erfüllen sollte. Ein Beispiel dafür wäre, wie die Schaltfrequenz des Umrich- 
tersystems genau gewählt werden sollte. Sollte der Wirkungsgrad erhöht 
werden, dann wäre eine geringere Schaltfrequenz als die Verwendete mög- 
lich. Weiter wäre, um einen Ausgangsfilter zu minimieren, eine noch 
größere Schaltfrequenz bei dem aufgebauten Hardwareprototyp möglich. 
Für den Q3LB wurde die Hardware des Prototyps so weit vorbereitet. Pro 
Phase könnte ein Kondensator mit der notwendigen größeren Kapazität 
direkt eingebaut werden. Die Implementierung der Symmetrierungsalgo- 
rithmen und Anpassung der Modulation wäre noch durchzuführen. Der 
Q3LB wäre ein Forschungsgebiet, was zukünftig noch weiter untersucht 
werden könnte. 

Die Messungen des Konzepts wurden an einem MV-Netzteil und einer 
Lastdrossel validiert. Damit wurde demonstriert, dass das Konzept des 
Betriebs mit dem FIC funktioniert. Bei dem Messaufbau werden nur 
Phänomene generiert, welche der Umrichter selbst emittiert. Als Beispiel 
wären die parasitären Schwingungen im Kommutierungskreis zu nennen. 
Ein Umrichtersystem im öffentlichen Versorgungsnetz wird von außen her 
von anderen Belastungen und Phänomen zusätzlich beansprucht, im Ge- 
gensatz zu dem verwendeten Prüfplatz. Daher wäre ein weiterer nächster 
Schritt, dass es eine Weitentwicklung des Umrichtersystems gibt, welche 
an einem Mittelspannungsnetz angeschlossen und untersucht wird. 

Bei der entwickelten Hardware gibt es Bedarf an Veränderungen für 
eine länger angelegte Untersuchung, beispielsweise bei der Versorgung 
der Messplatinen. Für einen ersten entwickelten Prototyp wurden Kom- 
promisse getroffen, damit das Konzept validiert werden konnte. Diese 
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Kapitel 8 Zusammenfassung und Ausblick 


Kompromisse sollten bei einem entwickelten Demonstrator fiir Netzan- 
wendungen vermieden werden. 

Jedenfalls hat der Quasi-n-Level viel Potential fiir den Einsatz in Mit- 
telspannungsanwendungen. Dieses Potential könnte in der Zukunft für 
kostengünstigere und netzfreundlichere Umrichtertechnik sorgen. 
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Abkürzungen 
AC Wechselstrom (alternating current) 
ADC Analog Digital Converter 


ANPC Aktive Neutral Point Clamped 
APOD Alternated Phase Opposition Disposition 


ARM Advanced RISC Machines 

CFIC Cascaded-F lying-Capacitor 

CHB Cascaded H-Bridge 

CMV Gleichtaktspannung (common mode voltage) 
DAB Dual Active Bridge 

DC Gleichstrom (direct current) 

ETI Elektrotechnisches Institut 

FBFIC Full-Bridge-Flying-Capacitor 

FIC Flying Capacitor Umrichter 

FPGA Field Programmable Gate Array 

GaN Galliumnitrid 

GUI Graphical User Interface 

HGU Hochspannungsgleichstromübertragung 
HMI Human Maschine Interface 

IGBT Insulated-Gate Bipolar Transistor 
LWL Lichtwellenleiter 

M3C Modular Multilevel Matrix Converter 
MCT Monitoring-Control-Tool 
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MMC Modular Multilevel Converter 

MOS- Metal Oxide Semiconductor Field-Effect Transistor 
FET 

MV Mittelspannung (medium voltage) 
NPC Neutral Point Clamped 

PD Phase Disposition 

PEBB Power Electronic Building Block 
POD Phase Opposition Disposition 

PWM Puls Width Modulation 

Q2LB Quasi-Zwei-Level-Betrieb 

Q3LB Quasi-Drei-Level-Betrieb 

SCC Series Cell Converter 

SFIC Symmetric-Flying-Capacitor 

Si Silizium 

SiC Siliziumkarbid 

SMC Stacked-Multicell Converter 

SoC System on Chip 

SPS Speicherprogrammierbare Steuerung 
THD Total Harmonic Distortion 

THDi Total Harmonic Distortion des Stroms 


TNPC T-Type Neutral Point Clamped 
wTHDu weight Total Harmonic Distortion der Spannung 


Formelsymbole 


Physikalische Variablen 


Co Kapazität eines Kondensators 
Ct Kapazität des Netzfilters 
Omid Kapazität einer Zelle MMC 


AWzwcig,max maximale Zweigenergieschwankung 

AWmod,max maximale Kondensatorspannung 

Eon + orr Summe der Ein- und Ausschaltverluste des Halbleiters 
ERR Die Schaltverluste der Diode 

Tse Stromreferenzwert der Schaltverlustwertmessung 


Izweig,sym  Periodischer Spitzenwert des Kreisstroms 
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Formelsymbole 


Iphase periodischer Spitzenwert des Phasenausgangsstroms 
Tphase Effektivwert des Phasenausgangsstroms 

TRippel,max maximaler Stromrippel des Phasenausgangsstroms 

Ki Exponenten für Stromabhängigkeit der Schaltverluste 
Kvp Exponenten für Spannungsab. der Schaltverluste 
kum Exponenten fiir Spannungsab. der Schaltverluste 
Liedon wirksame Induktivität auf Umrichterseite 

Lf netz wirksame Induktivität auf Netzseite 

Le wirksame Induktivität des Netzfilters 

Lphase Induktivitätswert der Phase 

Lyweig Induktivitätswert eines Zweigs 

Qc Ladung eines Kondensators 

rr(7}) temperaturab. Bahnwiderstand der Durchlasskennlinie 
TCERR Temperaturkoeffizienten der Diodenschaltverluste 
TCrEsw Temperaturkoeffizienten der Schaltverluste 

Tref Temperaturreferenzwert der Schaltverlustwertmessung 
Te Modulationsträgerperiode 

Tj Halbleitertemperatur 

Ucro(Zj)  temperaturab. Schwellspannung der Durchlasskennlinie 
Uc max maximale Spannung eines Kondensators 

Uc Spannung eines Kondensators 

Uro(T;) temperaturab. Schwellspannung der Durchlasskennlinie 
Uef Spannungsreferenzwert der Schaltverlustwertmessung 
U. max maximale Kondensatorspannung 

lait minimale Kondensatorspannung 


Ügeitl. Uber, Zeitliche Uberspannungseffektivwert 
Uzeitl. Über. Spitzenwert zeitliche Uberspannungseffektivwert 


U phase Spitzenwert der Phasenausgangsspannung 
Ustos Stoßspannung 

Usystem Systemspannung des Umrichters 

Conv Kapazität beim konv. Betrieb 

CE Erdkapazität 

C; i-t Kapazität im FIC 

Caan Kapazität beim Q2LB 

Cas Kapazität beim Q3LB 

Osnub Kapazitätswert des Snubbers 
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Crk,min mindest Kapazität des Zwischenkreises 

CA Kapazität des Zwischenkreises 

dKrie. Bas. Basis Kriechisolationsabstand 

dkrie. Ver. verstärkter Kriechisolationsabstand 

dr ap Bet. Betriebs Luftisolationsabstand 

dLuft Bas. Aus System Luftisolationsabstand bei Stoßspannung 
dLuft Bas.Stog Basis Luftisolationsabstand bei Stoßspannung 
dLuft Ver. verstärkter Luftisolationsabstand 

dLuft Bas. Luftisolationsabstand 

AUc max maximale Kondensatorspannungsabweichung 


Ey Verlustenergie eines Schaltvorgangs 
fac Ausgangsfrequenz 

fe Modulationsfrequenz 

Fe Grenzfrequenz 

fref Referenzfrequenz 

fs Schaltfrequenz der Leistungshalbleiter 


Ic,wech.,max maximale Wechselstrombelastung des Kondensators 
Ic,wechsel  Wechselstrombelastung des Kondensators 


ta Wirkstromanteil des Phasenausgangsstroms 

Zen Initialstrom durch einen Kondensator 

SEN Endwert des Stroms durch einen Kondensator 

Doi Index der Flussrichtung von Kondensator i 

ice Momentanstrom durch den x-ten Kondensator 

ic Momentanstrom durch einen Kondensator 

im Modulationsperiodenmittelwert des 
Phasenausgangsstroms der Periode 1 

ine negativer Phasenausgangsstrompeak der Periode 2 

ipi positiver Phasenausgangsstrompeak der Periode 1 

ipo positiver Phasenausgangsstrompeak der Periode 2 

ipase maximaler momentaner Phasenausgangsstrom 

phase momentaner Phasenausgangsstrom 

iq Blindstromanteil des Phasenausgangsstroms 

ip,y Zweigstrom 

Pıc Ausgangsleistung des Umrichters 

Pc mittlere Leistung eines Kondensators 

pc momentane Leistung eines Kondensators 

P,,Con,p (7}) temperaturabhängige Durchlassverlustleistung an einer 
Diode 
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Formelsymbole 


P,,Con,r(Tj) temperaturabhängige Durchlassverlustleistung an einem 


Piss 


a 
ta 
2g 
D 


Py sw 
py (t) 
P, 
Pzell,x,y 
rcE(T}) 
Renub 


ch Ch 
o oO 
o 


+ 
35 
3 


HH Et e E 
je} 
S 
5 


UNetz 
Ux 

Uc DH 
SE 
Ug 
Ukom 
UC,O 
UC i 
UC,kor 
UC,mess 
UC 

ULL 


T; 
T, 


i) 
i) 


Transistor 

Durchlassverlustleistung an einem Halbleiter 
Verlustleistung eines PEBBs 

temperaturabhangige Schaltverlustleistung an einer Diode 
temperaturabhängige Schaltverlustleistung an einem 
Transistor 

Schaltverlustleistung an einem Halbleiter 

zeitlicher Verlauf der Verlustleistung 

Verlustleistung 

Leistung einer Zelle 

temperaturab. Bahnwiderstand der Durchlasskennlinie 
Widerstandswert des Snubbers 

Leitdauer eines Kondensators 

Zeit der Umschaltung der Q2LB- Ausgangsspannung 
Verriegelungszeit 

Zeit einer Modulationsperiode 

feste Zeit einer Multilevel-Spannungsstufe 

Zeit der i-ten Multilevel-Spannungsstufe 

maximale Zeit einer Multilevel-Spannungsstufe 
minimale Zeit einer Multilevel-Spannungsstufe 

Zeit einer Multilevel-Spannungsstufe 

Schaltdauer eines Halbleiters 

Verzögerungszeit 

Spannung über der Induktivität 

Spannung des AC-Netzes 

DC- Ausgangsspannung 

Kondensatorspannung einer Zelle 

nominale Spannung an einem Kondensator 
DC-Eingangsspannung 

Kommutierungsspannung an einem Halbleiter 
Initialspannung an einem Kondensator 
Momentanspannung am i-ten Kondensator 

korrigierte momentane Spannung an einem Kondensator 
gemessene momentane Spannung an einem Kondensator 
Momentanspannung an einem Kondensator 
Außenleiterspannung- Ausgangsspannung 
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UNetz Netzphasenspannung 
ÜPEBB Kommutierungsspannung innerhalb eines PEBBs 
Uphase Phasenausgangsspannung 


Ux rippel,max maximaler Spannungshub des DC-Zwischenkreises 
LU rippel Spannungshub des DC-Zwischenkreises 


UA Spannung des DC-Zwischenkreises 
We en Energie der Kapazitäten bei konventionellem Betrieb 
We Energie der Kapazitäten 


Wo,g2b Energie der Kapazitäten bei Q2LB 


Mathematische Ausdrücke 
Kr Kosten Knoten K 


Weitere Variablen 


Mac Zellen fiir AC 

Mac Zellen für DC 

Mzweig Zellen pro Zweig 

NBit,min mindestens notwendige Bitanzahl 

N Stufenanzahl der Phasenausgangsspannung 
SRapc Sample Rate ADC 

Costa) Leistungsfaktor 

dy Aussteurungsgrad Phase 1 

da Aussteurungsgrad Phase 2 

d3 Aussteurungsgrad Phase 3 

dimas maximaler Aussteurungsgrad 

dzy Aussteurungsgrad Phase x und PEBB y 
dy Aussteurungsgrad Phase x 

Guc Gewichtung von Spannungsabweichungen 
m Modulationsindex 

n Stufenanzahl Quasi-n-Level-Betrieb 

Pn Schaltfolgenelement 

x Index fiir Phase x 


Index fiir PEBB y 
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Der Quasi-n-Level Betrieb des Flying Capacitor Umrichters (FICs) ist eine 


optimierte Betriebsweise eines Multilevel-Umrichters. Im Rahmen 


dieser 


Arbeit wurde der Fokus auf den Quasi-Zwei-Level-Betrieb (Q2LB) gelegt. 


Der Quasi-n-Level Betrieb eines Multilevel-Umrichters wurde mit einer 


Analyse der Vor- und Nachteile vorgestellt. Der Flying Capacitor Um 
(FIO ist die erfolgversprechendste Topologie. 


Fur den Q2LB des FICs wird die Theorie mit Auslegung der wich 


richter 


igsten 


Leistungskomponenten sowie die Regelung, die Modulation und die Sym- 
metrierungsalgorithmen für die Kondensatorspannungen vorgestellt. 


Zur Validierung der Theorie wurde ein Mittelspannungsprototyp aufgebaut. 


Dabei wurde die Minimierung der Kapazität demonstriert. 


Die mit dem realisierten Hardwareaufbau generierten Messerge 
werden im Betrieb mit Niederspannung sowie, im extra entworfene 


bnisse 
n Prüf- 


platz, im Betrieb mit Mittelspannung vorgestellt. Es zeigt sich die erwartete 


geringere Spannungsbeanspruchung. 
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